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英文要旨 
 
Recently, introduction of optical transmission technology into cable television 
systems is progressing, and various services including video-on-demand (VOD) are 
provided by cable operators. Cable operators will be required to provide much 
larger-volume video contents, such as 4k/8k ultra-high-definition television 
(UHDTV) in the near future. The research work is motivated by the hope of 
improving the transmission efficiency and transmission quality of high-capacity 
cable television systems.  
First, bit-error-rate of QAM digital signal is investigated for a hybrid analog 
(VSB-AM) /digital (QAM) sub carrier multiplexed (SCM) optical cable TV system, 
in which clipping-induced distortion degrades the performance. It is revealed that 
more accurately the frequencies of the analog subcarriers are set, longer the 
clipping induced distortions continue. Furthermore, a method is proposed which 
reduces amplitude peaks of the SCM signal by controlling the phases of analog 
subcarriers to prevent the clipping.  
Secondly, A blind demodulator for 1024-QAM is described. It employs a method 
that combines carrier recovery without decision-directed operation and decision 
feedback equalization with a modified constant modulus algorithm (MCMA) for 
improving equalization performance. Furthermore, a modified symbol-decision 
region set is developed to reduce the effects of phase noise due to set-top-box 
tuners.  
Thirdly, an in-house coaxial cable transmission system is proposed that enables 
baseband transmission of digital broadcast contents from fiber-to-the-home 
(FTTH) system, while coexisting with the UHF terrestrial digital broadcasting TV 
signals. In order to improve spectrum efficiency, Filter-Bank based Multi-Carrier 
(FBMC) modulation technique is appled and its performance is compared with that 
of OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) scheme. Simple DC offset 
removal method for direct conversion receivers in set-top boxes is also presented.  
In the last part, a novel time-division multiplexing method of MPEG-2 TSs for 
cable television systems is proposed. To flexibly handle multiple TSs, a frame 
structure is introduced, and the control data are encoded into the frame header, 
whhich format is similar to a TS packet. 
As a whole, research results in this thesis are useful for enhancing conventional 
cable television systems to provide high speed digital services. 
 
 和文要旨 
 
ケーブルテレビシステムへの光伝送技術の普及が急速に進むとともに，多チャンネル放
送サービスの充実や，より広帯域な 4k/8k UHDTV（Ultra High Definition TeleVision）
の導入検討が進められるなど放送サービスの高度化が図られてきている．将来，更に高度
化，多様化するシステムを実現するには，デジタルケーブルテレビの大容量化をめざした，
伝送技術の高効率化，高品質化に向けた技術検討が必要である．  
そこで本論文では第一に，ケーブルテレビシステムの幹線系で主流となっているサブキ
ャリヤ多重（SCM）光伝送について，レーザダイオード（LD）への入力信号が LD の閾
値でクリップされることにより広い周波数範囲にわたってインパルス的な歪が発生し，デ
ジタル信号の誤り特性を劣化させる可能性があるため，これに関して対策法を検討した．
具体的には，2015 年まで多くのケーブルテレビシステムで採用される残留側波帯振幅変調
（VSB-AM） と 直交振幅変調（QAM）の２方式が混在するハイブリッド SCM 光伝送環
境において，インパルス歪の時間軸方向の統計的性質およびそれに影響を与えるパラメー
タに関して検討し，歪の継続時間を変化させる要因として VSB-AM 信号の映像搬送波の
周波数偏差（周波数の規定値からのずれ）に注目して継続時間との関係を明らかにした．
さらに，上記の周波数偏差に対して QAM 信号の誤り訂正が有効に機能するインターリー
ブの深さを明らかにした．また，インパルス歪の発生を抑えるため，VSB-AM 信号の映像
搬送波の位相制御法について提案し，その効果を検証した． 
第二に，既存の 64QAM を用いたケーブル伝送システムと後方互換性のあるセットトッ
プボックス（STB）の構成を用いて大容量化を図るため，シングルキャリヤの 1024QAM
方式について，主に復調方式の考察を行った．伝送容量や後方互換性の観点から 1024QAM
方式においてもトレーニング系列を用いないことが望ましいが，変調多値数を増した場合，
まず伝送路中での反射妨害の影響が課題となる．そこでブラインド等化を用いた復調アル
ゴリズムの検討とそのハードウェア化の可能性を検証し，反射妨害や周波数誤差の許容値
については従来の 64QAM 向けの規格をそのまま適用できる（つまり既存のケーブル伝送
路を変更する必要がない）ことを示した．変調多値数を増した場合のもう一つの課題は受
信機チューナの位相雑音の影響であるが，これについては，シンボル判定の方法を工夫す
ることで影響を緩和する手法を開発した．位相雑音の影響をモデル化してシンボル誤り率
を低減する判定境界を明らかにし，その結果に基づいてシンボル判定領域の形を変形する
多角形判定方法を提案した．さらに，シミュレーションおよび試作機を用いた伝送実験を
行って上記の判定領域変形手法の有効性を示した． 
第三に，アクセス網の光化が進んでいるものの，集合住宅などで建物内の光化が困難な
施設もあるため，そのような施設向けの大容量伝送方式の検討を行った．建物内の同軸（ア
ンテナケーブル）網の利用を想定し，さらに将来のサービスの多様化，高度化への発展性
をも考慮して，ケーブルテレビで使われている 6MHz 間隔のチャンネル構成とせずに， 
FTTH（Fiber To The Home）システムからのデジタル信号（例として 1Gbps）をできる
だけ簡易な変復調器で同軸ケーブル伝送する手法について検討した．その結果，周波数利
用効率の良い Filter-Bank based Multi-Carrier（FBMC）変調を用いた方式を提案し，宅
内での反射妨害に対する耐性や伝送容量などの要求条件を満たすシステムを設計できるこ
とを示した．また，地上デジタル放送への与干渉の観点から OFDM（Orthogonal 
Frequency Division Multiplexing）方式との比較を行い，提案方式の有効性を示した．さ
らに受信機の低価格化をめざし， 入力信号を直接変換受信する際に問題となる直流オフセ
ット妨害の影響を低減するために，簡易な高域通過フィルタ（HPF）と低演算量の信号処
理を組合せる手法を提案し，簡易な構成で十分な効果が得られることを示した． 
最後に，より柔軟なサービスの実現をめざして，様々なレートのデジタル放送システム
を簡易に多重する方法を検討した．デジタル放送システムの多くは映像，音声，データを
MPEG-2 TS（以下，TS と記述）の形式として伝送するシステムであり，地上波，衛星波
など伝送路の特性に応じて個々に TS の伝送レートが決められている．一方，ケーブル多
重伝送路においては，伝送レートの単位となる搬送波ごとに複数の TS を多重化すること
でサービスの柔軟性を増すことができる．このため，複数の TS をパケット多重すること
により，各搬送波に 1TS ずつ割当てるより伝送効率を良くすることができる複数 TS 伝送
方式を開発した．この方式では TS パケット形式のヘッダを利用してフレーム構成を導入
することで，単一の TS の伝送用に用意された伝送路符号化方式，変調方式をそのまま利
用できる利点があり．これによりシステムの柔軟性を高めることができる．この方式は国
内の BS デジタル放送および地上デジタル放送のケーブル再送信方式として実用化され，
2011 年 7 月時点で 1100 万台以上の対応受信機が出荷されている． 
以上の研究を統合することにより，現在主流の光・同軸ハイブリッド網，普及が進みつ
つあり将来主流になると目される FTTH 網のそれぞれにおいて，デジタルケーブルテレビ
の大容量化をめざした伝送システムの高効率化・高品質化に対応できる見通しを得た． 
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第１章  序論 
 
 
1.1. 背景と目的 
 
近年，国内の有線による家庭への情報配信の分野では，これまでの同軸ケーブル網を中
心とした有線テレビジョン放送システム（以下，ケーブルテレビシステムと記述）に加え
て光ファイバによる FTTH（Fiber To The Home）接続サービスの普及が急速にすすみ，
高速インターネットの双方向伝送技術を活用した放送・通信融合サービスの高度化や，多
チャンネル放送サービスの充実が図られてきている．図 1-1 に示すように，伸び率は鈍化
しているものの 2013 年 9 月時点でケーブルテレビの世帯普及率は 5 割を超え，ケーブル
テレビを利用したインターネットサービス加入者は 600 万世帯を超えている[1]．ケーブル
テレビの光化も進んでおり，幹線に光ファイバ伝送技術を用いる事業者は 9 割以上（分配
系に同軸ケーブルを用いる HFC（光・同軸ハイブリッド：Hybrid Fiber-Coaxial）システ
ムを含む）であり，幹線の光化率も図 1-2 に示すように 6 割を超えている．また，分配系
まで光化した FTTH システムでサービスを行う事業者は 2013 年 9 月時点で 4 割を超えて
いる[1]．ケーブルテレビを除いた FTTH によるインターネット接続サービスの世帯普及
率も 2013 年 9 月時点で 44%となっている[2]．FTTH での双方向通信では，E-PON
（Ethernet Passive-Optical-Network）[3]の次の技術として 10GE-PON（10 Gbit/s 
Ethernet Passive Optical Network）[4]が既に規格化されており，最大のサービスレート
も 10Gbps になると思われる．同軸ケーブルの双方向伝送技術である DOCSIS（Data Over 
 
図 1-1 ケーブルテレビの世帯普及率と加入世帯数の推移（文献[1]） 
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Cable Service Interface Specifications）[5]をベースとして FTTH 化を行う事業者にとっ
ては，その後の大容量化に向けてスムーズに移行する技術が必要になると思われる．また，
映像伝送については，HDTV（High Definition TV）の次の技術として HDTV の 4 倍，あ
るいは 16 倍の画素数を持つ UHDTV（Ultra High Definition TV）が検討されており[6]，
映像サービスの面でも更なる大容量化が求められる．将来の UHDTV 放送の実現に向けて
は，地上放送，衛星放送，ケーブルテレビのそれぞれについて検討が進められているが[7]，
特にケーブルテレビは地上放送，衛星放送に先立ち UHDTV 放送を実現するインフラにな
る可能性があるものとして期待されている[8]． 
このように，今後，これら情報通信インフラの高度化と普及に対する社会的重要性は益々
高まっていくと考えられる．将来，更に高度化，多様化するシステムを実現するためには，
デジタルケーブルテレビの大容量化をめざした，伝送技術の高効率化，高品質化の技術開
発が必要となる． 
伝送技術の高効率化，高品質化にあたっては，チャンネルあたりの伝送容量拡大，総帯
域幅の拡大，システム全体の周波数利用効率の改善，光伝送技術導入拡大にあたっての課
題（多分岐化，長距離化，光伝送特有の妨害要因への対策，光化できない建物への対応な
ど）の解決，双方向通信での上り伝送容量の拡大，サービス多重の柔軟性の向上，といっ
た課題が考えられる． 
そこで，これらの課題のうち，本論文では，ひとつには，ケーブルテレビとして搬送波
を周波数多重した信号（RF 信号）を光伝送する場合の課題について検討を行う．光伝送
に関しては様々な伝送技術が実用化されているが，特に放送サービスに必要な，アナログ
信号とデジタル信号が混在する場合の課題について検討する．また，大容量化の実現のた
めに，帯域あたりの伝送効率を向上する技術の検討を行う．大容量化に関しては，既に実
用化されているデジタル伝送方式との後方互換性を重視して検討を行う．さらに，有線に
よる家庭への情報配信の大容量化の実現方法としては，従来の RF 伝送技術の発展形態と
 
図 1-2 ケーブルテレビの幹線の光化の推移（文献[1]） 
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して周波数利用効率を高め，あるいは帯域を広げていく手法の他に，通信系と同様にベー
スバンドで光伝送する技術も検討されている[9]が，その際には古い集合住宅など建物内を
光化できない場合への対応技術も求められることになる．そこで，光化されていない建物
向けに，FTTH でベースバンド伝送されてきたデジタル信号を，建物内の同軸ケーブルを
用いて効率よく伝送する技術の検討も行う．また，上述の伝送の高効率化に加えて，サー
ビスの多重を効率よく実現するための技術の検討も行う．ほとんどのデジタル放送システ
ムは映像，音声，データを MPEG-2 TS[10]（以下，TS（Transport Stream）と記述）の
形式に多重して伝送するシステムとなっており，地上波，衛星など伝送路の特性に応じて
TS を送る方式が決められているが，放送システムごとに TS のレートが決められているた
め，伝送路とは独立に TS のレートを変更可能とすることでサービス多重の柔軟性を増す
ことを目指す． 
これらの検討を通して，現在主流の光・同軸ハイブリッド網，普及が進みつつあり将来
主流になると目される FTTH 網のそれぞれにおいて，視聴者の高度化，多様化していくニ
ーズへの対応に資することをめざし，放送分配用の伝送システムの高効率化・高品質化を
実現する技術を開発することを目標とする． 
 
1.2. 本論文の構成 
 
本論文の構成，および研究内容と周辺状況との関係を図 1-3 に示す．第 3 章から第 5 章
の流れが，光ファイバ伝送技術の導入の進展および大容量化に向けた要求の高まりに対応
したものであり，光伝送への対応，帯域あたりの伝送容量の拡大，通信系 FTTH 技術を大
 
図 1-3 本論文の構成，および周辺状況との関係 
既存のケーブルテレビ伝送技術
光ファイバ伝送技術
の普及
第3章：サブキャリヤ多重光伝送
におけるクリッピング歪対策
第4章：1024QAM伝送方式
第5章：宅内同軸網向け大容量
伝送方式
第6章：複数TS伝送方式
高効率・高品質ケーブルテレビ伝送技術
サービス多重の
柔軟性への要求
伝送容量の
大容量化への要求
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容量映像分配伝送に適用した場合に課題となる「光化できない建物」への対応，について
検討したものである．また，第 6 章は，サービスの柔軟な多重に向けた要求に対応したも
ので，MPEG-2 TS を柔軟に多重する技術に関するものである． 
本論文の各章は以下のように構成される． 
第 2 章では，ケーブルテレビのシステム構成およびケーブルテレビシステムで用いられ
るデジタル伝送方式について，既存技術の概略を解説し，本研究の位置付けを明確にする
とともに，以降の章での検討の基礎を与える． 
第 3 章では，ケーブルテレビシステムの幹線系で主流となっているサブキャリヤ多重
（SCM：Sub-Carrier Multiplexing）光伝送について，レーザダイオード（LD：Laser Diode）
への入力信号が LD の閾値でクリップされることにより広い周波数範囲にわたってインパ
ルス的な歪が発生し，デジタル信号の誤り特性を劣化させる可能性があることが指摘され
ており，これに関して考察を行う．具体的には，2015 年まで多くのケーブルテレビシステ
ムで採用される残留側波帯振幅変調（VSB-AM：Vestigial SideBand Amplitude 
Modulation） / 直交振幅変調（QAM：Quadrature Amplitude Modulation） ハイブリ
ッド SCM 光伝送において，インパルス歪の時間軸方向の統計的性質およびそれに影響を
与えるパラメータに関して検討し，歪の持続時間を変化させる要因として VSB-AM 信号
の映像搬送波の周波数偏差（周波数の規定値からのずれ）に注目して持続時間との関係を
明らかにする．さらに，QAM 信号の誤り訂正が有効に機能するインターリーブの深さと
上記の周波数偏差の関連について明らかにする．また，インパルス歪の発生を抑えるため
の，VSB-AM 信号の映像搬送波の位相制御法について明らかにする． 
第 4 章では，既存の 64QAM を用いたケーブル伝送システムと後方互換性のあるセット
トップボックス（STB）の構成を用いて大容量化を図るため，シングルキャリヤの
1024QAM 方式について，主に復調方式の考察を行う．伝送容量や後方互換性の観点から
1024QAM 方式においてもトレーニング系列を用いないことが望ましいが，変調多値数を
増した場合，まず伝送路中での反射妨害の影響が課題となる．そこでブラインド等化を用
いた復調アルゴリズムの検討とそのハードウェア化の可能性を検証し，反射妨害や周波数
誤差の許容値については従来の 64QAM 向けの規格をそのまま適用できる（つまり既存の
ケーブル伝送路を変更する必要がない）ことを示す．変調多値数を増した場合のもう一つ
の課題は受信機チューナの位相雑音の影響であるが，これについては，シンボル判定の方
法を工夫することで影響を緩和する手法を開発する．位相雑音の影響をモデル化してシン
ボル誤り率を低減する判定境界を明らかにし，その結果に基づいてシンボル判定領域の形
を変形する方法を提案する．さらに，シミュレーションおよび試作機を用いた伝送実験を
行って上記の判定領域変形手法の有効性を示す． 
第 5 章では，アクセス網の光化が進んでいるものの，集合住宅などで建物内の光化が困
難な施設もあるため，そのような施設向けの大容量伝送方式の検討を行う．建物内の同軸
（アンテナケーブル）網の利用を想定し，さらに将来のサービスの多様化，高度化への発
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展性をも考慮して，ケーブルテレビで使われている 6MHz 間隔のチャンネル構成とせずに， 
FTTH（Fiber To The Home）システムからのデジタル信号（例として 1Gbps）をできる
だけ簡易な変復調器で同軸ケーブル伝送する手法について検討する．その結果，周波数利
用効率の良い Filter-Bank based Multi-Carrier（FBMC）変調を用いた方式を提案し，宅
内での反射妨害に対する耐性や伝送容量などの要求条件を満たすシステムを設計できるこ
とを示す．また，地上デジタル放送への与干渉の観点から OFDM（Orthogonal Frequency 
Division Multiplexing）方式との比較を行い，提案方式の有効性を示す．さらに受信機の
低価格化をめざし， 入力信号を直接変換受信する際に問題となる直流オフセット妨害の影
響を低減するために，簡易な高域通過フィルタ（HPF）と低演算量の信号処理を組合せる
手法を提案し，簡易な構成で十分な効果が得られることを示す． 
第 6 章では，より柔軟なサービスの実現をめざして，様々なレートのデジタル放送シス
テムを簡易に多重する方法を検討する．デジタル放送システムの多くは映像，音声，デー
タを MPEG-2 TS（以下，TS と記述）の形式として伝送するシステムであり，地上波，衛
星波など伝送路の特性に応じて個々に TS の伝送レートが決められている．一方，ケーブ
ル多重伝送路においては，伝送レートの単位となる搬送波ごとに複数の TS を多重化する
ことでサービスの柔軟性を増すことができる．このため，複数の TS をパケット多重する
ことにより，各搬送波に 1TS ずつ割当てるより伝送効率を良くすることができる複数 TS
伝送方式を開発する．この方式では TS パケット形式のヘッダを利用してフレーム構成を
導入することで，単一の TS の伝送用に用意された伝送路符号化方式，変調方式をそのま
ま利用できる利点があり．これによりシステムの柔軟性を高めることができる． 
第 7 章では，本研究の総括を行い，併せてその将来展望について述べる． 
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第２章  ケーブルテレビ伝送技術 
 
 
2.1. ケーブルテレビシステム 
 
 本節では，以降の議論のため，従来のケーブルテレビ伝送技術について概説する．ケー
ブルテレビ伝送の典型的な構成例を図 2-1 に示す．ケーブルテレビシステムは，地上波テ
レビ放送などを受信した信号や自主放送番組信号などを伝送路に送信する「ヘッドエンド」
と呼ばれるセンター側のシステム，幹線や引込線などからなる伝送路，加入者宅側の設備
で構成される．伝送路は，全て同軸ケーブルで伝送されるシステムもあるが，幹線が光フ
ァイバで分配系が同軸ケーブルの HFC（Hybrid Fiber Coaxial）システム，加入者宅まで
光ファイバの FTTH（Fiber To The Home）システムが主流になりつつある[1]．大規模な
棟内向けの映像配信システム（大規模なマンション，オフィスビルなどのテレビ共同受信
設備など）も，同様の構成となっている． 
ケーブルテレビの信号品質の規定点は，HFC システムでは加入者宅の受信者端子（壁面
端子）であるが[11,12]，ケーブルテレビ事業者と加入者の責任分界点である保安器の出力
と，保安器から受信者端子までの C/N とを併せて規定することもできる[11]．FTTH シス
テムでは壁面端子での電気信号の他に，V-ONU（Video-Optical Network Unit）の入力光
信号の品質を性能規定として使用できるようになっている[11]． 
HFC システム，FTTH システムの伝送路の典型的なネットワーク構成は図 2-2 のように
なっている．HFC システムでは光伝送部分はヘッドエンドからスター構成になっていて，
それぞれの光ノードから 100-500 世帯程度にツリー構成の同軸網で分配伝送される．これ
 
図 2-1 ケーブルテレビの構成例 
光
伝
送
装
置
ヘッドエンド
V-ONU 壁面端子
壁面端子
タップオフ
クロージャ
変調器etc
光ノード 増幅器
（HFC）
（FTTH）
光ファイバ 同軸
幹線 分配線 引込線
引込線幹線
光ファイバ
（宅内，棟内伝送路）
保安器
加入者宅
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は，HFC システムではインターネットサービスに DOCSIS（Data Over Cable Service 
Interface Specifications：ケーブルテレビ回線を利用して高速なデータ通信を行うための
規格） [5]が用いられており，その上り信号の流合雑音を低減するために光ノードあたり
の世帯数は少なく抑える必要があるからである．FTTH システムでは，ヘッドエンドから
スター構成で伸びた光ファイバが途中でさらに 16-64 分岐程度にスター状に分配されるダ
ブルスター構成が主流である．これは，FTTH システムではインターネットサービスに
E-PON（Ethernet Passive Optical Network）[3]を用いることが多く[13]，E-PON と同
じネットワーク構成を採るためである．FTTH システムにおける放送サービスと通信サー
ビスの多重には，別々の光ファイバを用いる空間多重と，同じ光ファイバを用いて波長で
分離する波長分割多重（WDM：Wavelength Division Multiplexing）があり，WDM で使
われる波長は[14]で規定されている． 
 次に，国内でのケーブルテレビの使用周波数帯域を図 2-3 に示す．比較のため電波で放
送用に使用される周波数帯域も同図に示す．FTTH システムでは，この他に BS-IF 帯，
CS-IF 帯の信号を BS 放送，CS 放送の再送信として利用するものもある[15]．90～770 
MHz で伝送される信号は，いずれも 6 MHz の帯域幅を持つ，アナログ信号
（NTCS-VSB-AM 信号：National Television System Committee Vestigial SideBand 
 
(a) HFC システム 
 
 
(b) FTTH システム 
 
図 2-2 ケーブルテレビ伝送路のネットワーク構成 
ヘッドエンド
光ノード 増幅器
光ノード
光ファイバ伝送部分：
スター構成
同軸伝送部分：
ツリー構成
加入者宅
ヘッドエンド
光分岐
（クロージャ内）
光ファイバ伝送部分：
ダブルスター構成
加入者宅
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Amplitude Modulation）[16]，ケーブル向けデジタル信号（QAM 信号：Quadrature 
Amplitude Modulation）[17]，インターネット用デジタル信号（QAM 信号）[5]，地上デ
ジタル放送 ISDB-T[18]と同じ形式のデジタル信号（OFDM 信号：Orthogonal Frequency 
Division Multiplexing）である．映像配信に用いられる信号の品質に関する主な技術的な
条件を表 2-1 に，それぞれの信号を隣接伝送する際の技術的条件を図 2-4 に示す．アナロ
グ信号については，C/N などが映像の品質に直結するため，上記の必ず満たすべき基準の
他に，望ましい性能を定めた基準[19]もある．これらの基準からわかるように，アナログ
信号が最も高いレベルになるよう信号レベルを設定する必要がある．これらの信号を光伝
 
(a) ケーブルテレビの使用周波数帯域 
    
(b) 電波による放送の使用周波数帯域 
 
図 2-3 ケーブルテレビと放送の使用周波数帯域 
10-50 MHz 70-76 
MHz
76-90 
MHz
90-770 MHz
FM
制御
信号
下り帯域上り帯域
映像信号，通信信号（下り）通信信号（上り）
地方ブロック向け
マルチメディア放送，
FM，等
76-108 MHz 207.5-222 MHz 470-710 MHz
全国向け
マルチメディア
放送
地上デジタル放送
表 2-1 ケーブルテレビの構成例 
 
アナログ方式 デジタルケーブル方式 地デジ方式
変調方式 NTSC-VSB-
AM
64 QAM 256 QAM OFDM
所要C/N 38 dB以上* 26 dB以上 34 dB以上 24 dB以上
搬送波周波数の
許容偏差 ±20 kHz以内 ±20 kHz以内 ±20 kHz以内 ±20 kHz以内
搬送波のレベル 60～85 dBµV 49～81 dBµV 57～81 dBµV 47～81 dBµV
搬送波レベルと
妨害波レベルと
の差
映像搬送波と
の差：-50 dB
以下**
CTB：
－39 dB以下
単一周波数妨
害波：
－26 dB以下
CTB：
－45 dB以下
単一周波数妨
害波：
－34 dB以下
CTB：
－45 dB以下
単一周波数妨
害波：
－35 dB以下
* 雑音帯域幅4MHz
**周波数差により変化
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送する際には，電気的に周波数多重された信号で光の強度を変調し，受光側では光強度変
化を電気に直すSCM（Sub-Carrier Multiplexing）伝送方式[20]によるのが一般的である．
周波数多重された信号で搬送波を FM 変調し，その FM 信号を光伝送する一括 FM 伝送方
式[21]を採用する施設もある（一括 FM 方式は，ヘッドエンドの設備規模は大きくなるが，
所要受光レベルを低くでき，広域のシステムを構成するのには利点があるため，一部の施
設で採用されている）．SCM 伝送方式では，光強度変調に，レーザダイオード（LD：Laser 
Diode）の注入電流を直接変調する方式と，外部変調器を用いる方法がある．前者は後者
に比べて安価であるが，長距離伝送の際には歪が発生しやすいというデメリットがある．
また，後者は広帯域化に課題があり，波長多重により前者と組み合わせるケースもある． 
 
2.2. ケーブルテレビシステム向けデジタル伝送方式 
 
2.2.1. シングルキャリヤ方式 
 
 国内ケーブルテレビの伝送路符号化方式としてはロールオフ率，レートを除いて欧州方
式[22]と共通化されたシングルキャリヤの 64 QAM がまず規格化され，普及が進んだ．そ
 
(a) アナログ信号と QAM 信号の隣接伝送の条件 
 
(b) アナログ信号と OFDM 信号の隣接伝送の条件 
 
(c) QAM 信号と OFDM 信号の隣接伝送の条件 
 
図 2-4 ケーブルテレビにおける各種信号の隣接伝送の条件 
NTSC-VSB-AM
64 QAM 64 QAM 256 QAM 256 QAM
NTSC-VSB-AM
－24～－10 dB －22～－8 dB －18～－10 dB －16～－8 dB
NTSC-VSB-AM
OFDM OFDM
－24～－6 dB －21～－15 dB
OFDM OFDM OFDM OFDM64 QAM 256 QAM
－19～＋14 dB －20～＋18 dB －12～＋20 dB －8～＋19 dB
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の後，更なる多値化の検討が行われ，256 QAM が規格化されている[17]．それらの諸元を
表 2-2 に示す．送信側での処理を順に説明すると，まず TS パケット 8 個ごとに先頭パケ
ットの同期バイトをビット反転し，この 8 パケットを単位として同期バイト以外をエネル
ギー拡散する．次に TS パケットごとに誤り訂正符号化を行い，バイト単位で深さ 12 の畳
み込みインターリーブを行う．この際同期バイトは遅延のないパスに割り当てられる．次
にバイト・シンボル変換し，上位 2 ビットは差動符号化する．差動符号化後のシンボルを
QAM 信号点配置にマッピングし，I 成分，Q 成分を求め，ロールオフ波形整形後に直交変
調する．  
 
2.2.2. マルチキャリヤ方式 
 
国内のケーブルテレビで用いられるマルチキャリヤ方式の信号は，前述のように
ISDB-T 信号と同じ形式の OFDM 信号である．上記 OFDM 信号は市販のデジタルテレビ
で受信可能なため，地上デジタル放送の再送信や，コミュニティチャンネルなどの自主放
送に用いられている．また，[22]の後継規格として，DVB-C2[23]が規格化されている．
DVB-C2 は MPEG-2 TS 以外のストリームを伝送するために GSE（Generic Stream 
Encapsulation）という仕組みを導入し IP 伝送などに対応したほか，マルチキャリヤ伝送
の導入，変調方式の多値化，新しい誤り訂正方式（LDPC：Low Density Parity Check code）
の導入によって帯域利用効率の向上を図ったものであり，[22]との後方互換性は考慮され
ていない．誤り訂正など要素技術のいくつかは次世代の DOCSIS の物理層[24]に適用され
ている．これらを，現在主に使用されているシングルキャリヤの 64 QAM と比較した表を，
表 2-3 に示す． 
表 2-2 伝送路符号化変調方式の諸元 
 
変調 64 QAM 256 QAM
入力信号 TSパケット
フレーム同期 8パケットごとに同期バイト反転
信号拡散 同期バイトを除いて擬似ランダム信号（15段PRBS）と乗算
誤り訂正 短縮化リードソロモン符号（204，188）
インターリーブ バイト単位畳み込み（深さ12）
マッピング 差動符号 （上位2ビット）
回転対称配置（下位4ビット）
差動符号 （上位2ビット）
回転対称配置（下位6ビット）
ロールオフ率 13 ％
周波数帯域 6 MHz
シンボルレート 5.274 Mbaud
伝送レート 31.644 Mbps 42.192 Mbps
情報レート 29.162 Mbps 38.883 Mbps
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2.2.3. サービス多重化 
 
 現行のデジタル放送では，ビデオ，オーディオ，データといった各メディアを構成する
符号化ストリームは MPEG-2 Systems[10,25]に従って，MPEG-2 Transport Stream（TS）
として多重化される．MPEG-2 Systems では，符号化ストリームは，エレメンタリースト
リーム（Elementary Stream）と呼ばれ，エレメンタリ―ストリームをアクセスユニット
（Access Unit，同一再生時刻を有するデータ単位）に分割し，時刻情報を付与したものを
PES（Packetized Elementary Stream）と呼ぶ．TS では，PES あるいは制御情報などの
時刻情報が不要な情報（セクションと呼ぶ）をパケット長 188 バイトの TS パケットによ
り扱う．概念図を図 2-5 に示す．番組を構成するビデオ，オーディオの符号化ストリーム
と TS パケット PID（Packet ID）の対応表など，各種番組制御情報は PSI/SI（Program 
Specific Information/Service Information）としてセクションの形式で伝送される．TS で
は複数の番組を同一ストリームで扱うことが可能で，番組ごとに再生時刻の記述となるク
ロックを定義できる．上記のクロックを 27 MHz の STC（System Time Clock）によって
管理する．送信側では，STC を参照し，読み取ったカウンタを PCR（Program Clock 
Reference）として，当該時刻に対応する TS パケットのアダプテーションフィールドに重
畳する．受信側では，TS パケットの受信時刻と PCR のカウンタ値を対応付けることによ
って STC を再生する．これにより，送信側と受信側でシステムが基準とするクロックを
表 2-3 伝送路符号化変調方式の諸元 
 
64 QAM ISDB-T DVB-C2
入力
単一TS* 単一TS
複数TS & GSE 
(Generic Stream 
Encapsulation)
モード 一定速度 符号化 & 
変調
可変速 符号化 & 
変調
可変速 or 適応速度
符号化 & 変調
誤り訂正 リードソロモン符号 畳込み符号 + リードソロモン符号
LDPC符号 + 
BCH符号
インターリーブ バイト ビット，時間，周波数
ビット，時間，
周波数
搬送波 シングルキャリヤ マルチキャリヤ（Coded OFDM）
マルチキャリヤ
（Coded OFDM）
パイロット なし コンティニュアス+スキャッタード
コンティニュアス+
スキャッタード
ガードインター
バル なし 1/4,  1/8, 1/16, 1/32 1/64, 1/128
変調
64 QAM
DQPSK, QPSK, 
16, 64 QAM
16, 32, 64, 128, 256, 
1024, 4096 QAM
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共通化でき，システム同期が確立される．PCR の送出間隔は[10]で規定されており 100 ms
に 1 回以上の頻度で送出する．また PCR を運ぶ TS パケットの許容ジッタも規定されてい
る．受信側にて TS を受信したときに，その TS が到着して復号・提示するまでに常に受
信バッファや復号バッファがオーバーフローやアンダーフローを起こさないようにする必
要があり，そのための概念モデルとしての復号器（システムターゲットデコーダ）の規定
がされている．送信側はこのシステムターゲットデコーダモデル上で破綻を起こさないよ
うにしながら TS を送り出す必要がある．TS のレートを一定に保つため，有意のデータを
運ばないヌルパケットが規定されている．  
 現行のデジタル放送では，基本的に放送局ごとに TS を作成しており，ケーブルテレビ
などでの再放送（再送信）では，TS の独立性を保ったまま効率よく伝送することが必要
である．例えば TS を再構成すると，データのタイミングがずれることで，データ 放送の
双方向サービスを利用した視聴者参加型番組において投票結果が送信できないなどの事象
が発生することがあるためである． 
 
  
 
 
図 2-5 TS の概念図 
PES
ES
映像1フレームなど
符号化の単位
ヘッダ
セクション
ヘッダ CRC
番組制御
情報など
ヘッダ
TSパケット（188バイト）
TS
・・・ ・・・
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第３章  光ケーブルテレビシステムにおける
クリッピング歪対策 
 
 
3.1. まえがき 
 
 近年，レーザダイオード（LD: Laser Diode）の直線性や雑音特性の向上により，周波
数多重された数十波の残留側波帯振幅変調（VSB-AM）信号をそのまま光強度変調して伝
送するサブキャリヤ多重（SCM: Sub-Carrier Multiplex）光伝送が可能となり，既にケー
ブルテレビの幹線系伝送に使われている．このような中，衛星デジタル放送の再送信や，
インタラクティブサービスなどのケーブルテレビへの導入により，VSB-AM 信号とともに
デジタル信号が SCM 伝送に加わった．しかし，SCM 光伝送においては，LD への入力信
号が LD の閾値でクリップされることにより広い周波数範囲にわたってインパルス的な歪
が発生し，デジタル信号の誤り特性を劣化させる可能性があることが指摘されている
[26-32]．クリッピングによるインパルス歪がデジタル伝送に与える影響については，イン
パルス歪をモデル化することで，VSB-AM と QAM の 2 種類の信号が混在するハイブリ
ッド SCM 光伝送環境における光変調度と符号誤り率特性との関係が検討されているが
[26-32]，インパルス歪の時間軸方向の統計的性質およびそれに影響を与えるパラメータに
関しては検討例が少ない[33-35]．そこで我々は SCM 光伝送におけるクリッピング歪の持
続時間の統計的性質や，持続時間に影響を与えるパラメータについて検討した．具体的に
は歪の持続時間を変化させる要因として VSM-AM 信号の映像搬送波の周波数偏差（周波
数の規定値からのずれ）に注目し[34,35]，歪の持続時間との関係についてシミュレーショ
ンおよび実験を行った．また，バースト的に発生するクリッピング歪により QAM 信号の
誤り訂正が有効に機能しない場合があることが指摘されている[35,36]．そこで誤り訂正が
有効に機能するインターリーブの深さと上記の周波数偏差の関連について検討した．また，
VSB-AM 信号の搬送波間の位相関係を制御することでピークを低減する手法についても
実験的に評価した． 
 本章では，まず 3.2 節でクリッピング歪の発生をモデル化し，それに基づいてクリッピ
ング歪の持続時間特性を計算機シミュレーションにより求める．3.3 節では，実験により
クリッピング歪の持続時間を測定し，計算機シミュレーションの結果と比較する．3.4 節
では，VSB－AM/QAM ハイブリッド SCM 光伝送において，クリッピング歪の持続時間
が QAM 信号の誤り率特性に与える影響について検討する．3.5 節で，VSB-AM 信号の搬
送波間の位相関係を制御することでピークを低減する手法について実験的に評価した結果
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について述べる． 
 
3.2. クリッピング歪の持続時間特性のシミュレーション 
 
3.2.1. クリッピング歪発生のモデル化 
 
 SCM 光伝送では，図 3-1 に示すように，周波数多重（FDM）された信号で LD を直接
強度変調するのが一般的である．この場合，FDM された信号の合成振幅が大きくなり LD
の閾値を割り込むと光出力信号がクリップされ歪が発生する．図 2-4 に示したように VSB- 
AM 信号のレベルが高いため，多波の VSB-AM 信号により発生した歪が QAM 信号に影響
を及ぼす可能性がある．光ケーブルテレビの場合を考えると，6 MHz 間隔で FDM された
VSB-AM 信号の映像搬送波（以下，アナログ映像搬送波と呼ぶ）の合成振幅の包絡線波形
は図 3-2（a）のようになっており周期 166.6 ns（＝1/6 MHz）で変化する．そのとき合成
振幅の最大値が閾値を越えているとクリップが 166.6 ns 周期で生じることになる．アナ
ログ映像搬送波間の位相変化により合成振幅の包絡線波形が変化しクリップの状態も変化
する．各アナログ映像搬送波に周波数偏差がある場合の時間波形を，166.6 ns 周期で折り
返して表示し，波形が変化していく様子の例を図 3-2（b）に示す．同図から合成振幅の大
きな部分が何周期かすると次第に崩れていく様子がわかる．ここでは 166.6 ns 周期で起る
個々のクリッピングでなく，それが何周期にわたって連続して起きるかに着目し，これを
クリッピング歪の持続時間として観測することとした．クリッピング歪の持続時間は合成
波の波形の変化に影響され，この変化の速さは各アナログ映像搬送波の周波数偏差（6 
MHz 間隔の周波数の規定値からのずれ）の大きさに依存すると考えられる． 
 
図 3-1 クリッピング歪発生モデル 
クリッピング
閾値
入力電流
クリッピングにより
発生した歪
FDMされた信号でLDを強度変調
周波数
出力光強度
220 770 MHz
デジタル信号
アナログ信号
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3.2.2. 計算機シミュレーション 
 
3.2.1で述べたようにFDMされた信号の包絡線波形の変化の速さは各アナログ映像搬送
波の周波数偏差の大きさに関係すると考えられるので，この偏差の大きさをパラメータと
して，以下の条件でシミュレーションを行った． 
（a）アナログ映像搬送波：6 MHz 間隔で 25 波，無変調 
（b）各アナログ映像搬送波の周波数の時間変化：なし 
（c）各アナログ映像搬送波の周波数偏差：ガウス分布 
 
(a) FDM された信号の包絡線モデル 
 
(b) FDM された信号の包絡線を 1/6 MHz 周期で折り返して表示 
 
図 3-2 FDM された信号の包絡線の時間変化の様子 
振幅が大きい部分が変化していく
→何周期ピークの高い状態が続くかでBER特性変化
合成振幅を166 ns（1/6 MHz）周期で折り返して表示
時
間
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（d）各アナログ映像搬送波の初期位相：［0，2pi］の範囲で一様分布 
（e）LD の電流－光出力特性：閾値電流以上では線形 
このとき，アナログ映像搬送波 25 波の合成振幅は 
 
  =  cos2 +  ⋅ Δ +  +   (3-1) 
 
 
(a) 周波数偏差の標準偏差 5 kHz（総サンプル 57） 
 
(b) 周波数偏差の標準偏差 10 kHz（総サンプル 252） 
 
(c) 周波数偏差の標準偏差 20 kHz（総サンプル 951） 
 
図 3-3 クリッピング歪の持続時間（対数換算値）の度数分布（シミュレーション） 
-45.2
クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算）
-51.7
クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算）
クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算）
-58.6
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と表せる．ここでΔ ＝ 6 MHz， ＝25 である． ＝ 283.25 MHz とし，δは標準偏
差σ のガウス分布に，は 0～2piの一様分布に従うものとする．はアナログ映像搬送波
一波あたりの光変調度である． ＝1 が LD の閾値に相当する．をサンプルレート
3 GHz で 500 点（166.6 ns）計算し，閾値である 1 を越える状態の有無を判定する．これ
を繰り返して，「閾値越えあり」の状態が何周期分続いたかを測定し，（続いた周期数）×
（166.6 ns）をクリッピング歪の持続時間とする．観測時間は 5 ms とした．光変調度を
9.42 %/ch（ ＝ 0.0942）に閾値を設定した場合のクリッピング歪の持続時間!の度数
分布を図 3-3 に示す．持続時間の単位は!［s］⇔10 log（![s]）により対数換算値で表し
ている．図 3-3 よりアナログ映像搬送波の周波数偏差のばらつきに依存して持続時間（対
数換算値）の平均値が変化していることがわかる．また，それぞれの累積度数を正規確率
紙上に表示すると図 3-4 のようになり，アナログ映像搬送波の周波数偏差のばらつきが異
なっても，分布型としてはほぼガウス分布で近似できる． 
次に，アナログ映像搬送波の周波数偏差の標準偏差σ と対数換算値で表したクリッピン
グ歪の持続時間10log!の平均値（以下，平均持続時間（対数換算値の平均値）と呼ぶ）
の関係を図 3-5 に示す．光変調度をパラメータとして変化させた．クリッピング歪の平均
持続時間（対数換算値の平均値）を(，アナログ映像搬送波の周波数偏差の標準偏差をσ 
（Hz）とすると，シミュレーション結果は(= −10log*10σ +の直線に沿っている．シミ
ュレーション値はσ  ＝2 kHz，10 kHz を除いて光変調度が高くなるほど平均持続時間は
長くなっているが，(= −10log*10σ +との差は，±3.1 dB s 以内であり，σ への依存度と
比べて光変調度への依存度は小さいと言える．これは，クリッピングされている状態から
波形が崩れてクリッピング状態でなくなるまでの時間（＝クリッピング歪の持続時間）が
 
図 3-4 クリッピング歪の持続時間（対数換算値）の累積度数分布 
（シミュレーション） 
クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算して標準偏差で規格化）
第３章
 
ほぼアナログ映像搬送波の周波数偏差のばらつきで決まるためと考えられる．なお，クリ
ッピングの発生する頻度については光変調度に大きく依存することが容易に想像されるが，
これはシミュレーションによって確認されている．
 
3.3. クリッピング歪の持続時間の測定
 
3.3.1. 実験構成 
 
クリッピング歪の持続時間測定のための実験系統を図
は LD でのクリッピングの有無を計算したが，実験では直接クリッピングの有無は測定で
きないのでクリッピングにより発生する歪を測定した．シミュレーション結果と比較する
ため，搬送波の周波数偏差の標準偏差
図 3-5 各搬送波の周波数偏差の標準偏差とクリッピング歪の平均持続時間の関係
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3-6 に示す．シミュレーションで
σ  が異なる 4 通り（case 1～case 4
（シミュレーション） 
σf(Hz)
σf)
3-6 クリッピング歪の持続時間の測定系 
 
 
）の多波信号源
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（無変調）を用いた．それぞれの場合の搬送波の周波数偏差の分布を図 3-7 に示す． 
  
 
 
 
 
図 3-7 クリッピング歪の持続時間の度数分布 
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国内規格では周波数偏差は±20 kHz 以内と規定されているが，case 1 から case 4 の各
信号源はこの規格を満たしている．また，3.2.2 節のシミュレーションにおいて，クリッピ
ング歪の持続時間は光変調度にほとんど依存しないことが確認されているので，光変調度
を高め（9.3 %/ch）に設定して歪波形が白色ガウス雑音（これは受光電力で決まり実効光
変調度に依存しない）に埋もれないようにした．クリッピング歪は周波数配列の中心付近
（case 1，3，4 では C44 チャンネル，case 2 では U44 チャンネル）に発生する成分を取
り出し，その歪を C44 チャンネルの時は 405.25  MHz の，U44 チャンネルの時は 713.25 
MHz のローカル信号で 57 MHz 帯の IF 信号に周波数変換した．この IF 信号を直交検波
してデジタル信号のベースバンドに重畳する歪成分を取り出す．これをストレージオシロ
スコープに取り込んだ．ストレージオシロスコープの分解能を 10 ビット，サンプリング
周波数は 4 MHz とし，2000 ポイント分（500µs）のデータを複数回取り込んだ．持続時
間が長くて包絡線を観測しきれない場合にはサンプリングレートを落としその分１回の取
り込み時間を長くした． 
 
3.3.2. 実験結果とシミュレーション結果の比較 
 
 
(a) 周波数偏差：小 
 
(b) 周波数偏差：大 
図 3-8 周波数偏差の違いによるクリッピング歪の時間波形の違い 
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周波数偏差のばらつきの大きさを変えて観測されたクリッピング歪の波形の例を図 3-8
（a），（b）に示す．図 3-8（a），（b）を比較すると周波数偏差のばらつきによりクリッピ
ング歪の持続時間が大きく異なる様子がわかる．測定したデータの絶対値をとり，これに
移動平均（8 サンプル）を施して得られた包絡線からそれぞれクリッピング歪の持続時間
を求めた．光変調度を下げてクリッピング歪が発生しないようにして求めた白色ガウス雑
音波形の包絡線の平均値の 2 倍を閾値とし，これを越えた分をクリッピング歪と見なして
持続時間を算出した．また，2 つの歪の間隔が 5 µs 以下の場合はこれを１つの歪として扱
った．上記の方法で求めたクリッピング歪の持続時間（対数換算値）の度数分布を図 3-9
に示す．シミュレーションの場合と同様にアナログ映像搬送波の周波数偏差のばらつきを
小さくしていくとクリッピング歪の持続時間が長くなっていく傾向が見られる．それぞれ
の累積度数を正規確率紙上に表示したものを図 3-10 に，アナログ映像搬送波の周波数偏差
の標準偏差σ  とクリッピング歪の平均持続時間（対数換算値の平均値）(の関係を図 3-11
に示す．持続時間の分布はシミュレーションの場合と異なり若干ガウス分布からのかい離
が見られるが，周波数偏差と歪の平均持続時間の関係はシミュレーションで得られた (= −10log*10σ + の関係を満たし，よく対応していることがわかる．この関係を基にし
て SCM 伝送される各アナログ映像搬送波の周波数偏差からクリッピング歪の平均持続時
間を推定することが可能である．歪の持続時間がシミュレーションの場合と異なりガウス
分布と乖離している原因としては，白色ガウス雑音とクリッピング歪の分離が正確にでき
ないこと，シミュレーションと異なり周波数偏差の分布がガウス分布でないことが考えら
れる． 
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図 3-9 クリッピング歪の持続時間（対数換算値）の度数分布 
（実験） 
)クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算）
)クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算）
)クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算）
)クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算）
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3.4. クリッピング歪のバースト性が QAM 信号の誤り率特性に与える影響 
 
VSB-AM/QAM ハイブリッド SCM 光伝送では，クリッピング歪が発生した期間におい
ては，バースト状の符号誤りが生じ易くなっていると考えられる．そこで，クリッピング
歪の持続時間特性が 64QAM 信号の誤り訂正に及ぼす影響について基礎的な検討を行った． 
 
図 3-10 クリッピング歪の持続時間（対数換算値）の累積度数分布 
（実験） 
クリッピング歪の持続時間tc（10log(tc [s])に換算して標準偏差で規格化）
 
図 3-11 各搬送波の周波数偏差の標準偏差とクリッピング歪の平均持続時間の関係 
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まず，光変調度をパラメータとして C/N 対ビット誤り率特性を測定した．実験系統を図
3-12 に示す．ここでは図 3-7 の case 4 の多波信号源を用い，空きチャンネルである C44
チャンネルに 64QAM 信号を多重して LD を変調し，伝送特性を測定した．光減衰器（光
ATT）を調整し，受光電力は 2 dBm とした．光伝送系で発生する妨害の他に 64QAM 復
調器への入力信号に白色ガウス雑音を加えることで C/N を変化させた．64QAM 信号の平
均電力はアナログ映像搬送波１波の電力に対して－11.5 dB とした． 
アナログ映像搬送波から生じるクリッピング歪のスペクトルは相互変調歪のように特定
の周波数に集中しているため，クリッピング歪電力を含まない白色ガウス雑音電力を測定
することができる．64QAM の変調諸元は第 2 章で述べたとおりで，国内規格に準拠した
ものである．64QAM 復調器側で誤り訂正「あり」と「なし」の両者についてそれぞれの
ビット誤り率を測定して比較した・ゲート時間はおよそ５分とした・測定結果を図 3-13
に示す．同図（a）から，光変調度が高いほどクリッピング歪による誤りが増加すること
がわかる．同図（a），（b）を比較すると誤り訂正なしで同じ誤り率でも光変調度が高いほ
ど誤り訂正後の誤り率が大きい．これらから，誤り訂正なしの誤り率が同じでもその原因
が白色ガウス雑音かクリッピング歪かによって誤り訂正後の誤り率に大きな差がでること
が確認できる． 
 
図 3-12 クリッピング歪に対する 64QAM 伝送特性の測定系統 
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クリッピング歪が主な誤りの原因の場合，case 4 では，図 3-11 の結果からクリッピング
歪の平均持続時間を真値になおすと 25 µs となる．QAM 号のシンボルレートは 5.274 
Mbaud であるから，歪の持続時間が 25 µs の場合，誤りが生じやすい期間が 130 シンボ
ル（約 98 バイト相当）以上続くことになる．一方インターリーブの深さは 12 なので，こ
のときにはデインターリーブ処理後においてクリッピング歪の影響を受けたバイトが 8 バ
イト以上になるブロック（204 バイト）が存在することになる．（204，188）リードソロ
モン符号では 204 バイトのブロック中 8 バイトまでの訂正能力しかないので，誤り訂正が
できない状況が発生する． 
 
(a) 誤り訂正なし 
 
(b) 誤り訂正あり 
図 3-13 クリッピング歪による C/N 対 BER 特性の劣化 
（インターリーブの深さ I=12，FDM 信号源：case 4） 
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さらに確認のためインターリーブの深さ，アナログ映像搬送波の周波数偏差のばらつき
を変えて実験を行った．まず case 4 の多波信号源を用いてインターリーブの深さ I を 12，
51，204 と変化させたときの QAM 信号の誤り率特性を図 3-14 に示す（ I＝51，204 の場
合は有線テレビジョン放送法施行規則には準拠しない）．I＝51 の場合には誤り率のフロア
ーを１桁程度改善でき，I＝204 の場合にはフロアー特性がほぼ解消されている．すなわち
I＝204 とすればクリッピングによる連続誤りをランダム誤りに近づけ，誤り訂正が効くよ
うにできることがわかる．これは図 3-7 case 4 では I＝204 を越える持続時間の歪は観測
されていないことと対応している． 
 
(a) 光変調度 5.8 %/ch の場合 
 
(b) 光変調度 6.6 %/ch の場合 
図 3-14 クリッピング歪による誤りに対するインターリーブの効果 
（FDM 信号源：case 4） 
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次に周波数のばらつきを変えた実験の結果として，I＝204 とし，多波信号源を case 1，
case 4 とした場合の誤り率特性を図 3-15 に示す．光変調度が 5.8 %，6.6 %ともに，case 1
では case 4 と比較して周波数偏差のばらつきが小さくクリッピング歪の持続時間が長く
なるため，I＝204 を越えるバースト誤りが生じており訂正しきれない状況が生じているこ
とが観察できる．なお，図 3-14，3-15 においても，光変調度が高いほど誤り率が劣化して
いるが，これは先に述べたように光変調度が高いほどクリッピング歪の発生頻度が大きく
なることが主な原因と考えられる． 
また，無変調の多波信号源によるクリッピング歪が主な誤りの原因である場合に，イン
ターリーブの深さと，歪の平均持続時間（対数換算値の平均値）(の関係がどのような場
合に誤り訂正が効果的かについて考察する．インターリーブの深さを I とすると，デイン
ターリーブ処理後においてクリッピング歪の影響を受けたバイトが 8 バイトあるブロック
（204 バイト）が必ず存在するようなクリッピング歪の持続時間,-は，I×8 バイト伝送す
るのにかかる時間なので，,- ＝（I×8×8）/（31.644×106）s である．この時間と比べて
クリッピング歪の平均持続時間を真値になおした値 T（＝１/（10σ ）s）が充分短ければ
よい．I ＝ 204 の時,-＝ 413.6 µs，I ＝ 51 の時,- ＝ 103.1 µs であり，case４では T ＝ 
25 µs である．図 3-14 では I ＝ 204 のとき誤り訂正が有効に機能し，I ＝ 51 では不充
分なことから，誤り訂正が効果的に動作するには T の値が,-の値の 1/ 5 ～1/ 20 程度であ
ればよいと考えられる． 
 
3.5. 搬送波位相制御によるアナログ信号のピーク低減 
 
 前節までは多波のアナログ信号の合計が LD の閾値特性でクリッピングされることによ
 
図 3-15 各搬送波の周波数偏差を変えた場合の C/N 対 BER 特性 
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る歪の持続時間に着目してその性質を明らかにし，対策についてはデジタル信号の誤り訂
正による手法を検討した．本節では，アナログ信号合計のピークを低減する手法について
検討を行う． 
 
3.5.1. 搬送波位相制御法 
 
 共通の発振器に同期させることにより等周波数間隔となるように制御した等振幅のサイ
ン波の合計の振幅は，式(3-1)でδ = 0としたものとなる．この振幅のピークを最小にする
初期位相の組み合わせの一般解は知られていないが，文献[37]によれば，以下の関係を
満たすとき，ピークが低減できる． 
 
 ./ − . − . −  = 2 − 1 (3-2) 
 
 上記の関係を，等チャンネル間隔のアナログ信号を含むケーブルテレビ伝送で実現するた
め，図 3-16 に示す構成の VSB-AM 変調器を用いて式(3-2)の関係を満たすように制御を行
う．各変調器は図 3-16(a)に示す構成をしており，各変調器からは無変調 IF と局部発振器
(LO）のビートを制御の参照信号として出カする．変調器 0 および変調器 1 の LO の VCXO
は共通の水晶で PLL 制御する．図 3-16(b)に示すように，変調器 2 以降については， + 2
番目の変調器の LO の VCXO は + 1および番目の変調器をもとに制御していく．具
体的には，変調器 + 2の参照信号出力と変調器 + 1の参照信号出力の差周波数信号，
および変調器 + 1の参照信号出カと変調器の参照信号出カの差周波数信号を取り出
し，この差周波数信号同士の位相比較を行って位相差./ − . − . − に比例
した出カを取り出す．これが一定値になるように変調器 + 2の LO にフィードバックす
る． 
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3.5.2. 搬送波位相制御法の実験による評価 
 
 提案した位相制御法により周波数多重信号の合成振幅の分布の範囲がどの程度狭くなる
かについて，ストレージオシロスコープを用いて測定した．253.25 MHz～277.25 MHz
に 6 MHz 間隔で配列した 5 波の無変調 VSB-A M 映像搬送波（音声搬送波なし）について
合成振幅の累積度数分布を測定し，位相制御のある場合とない場合（個別制御）について
比較した．振幅方向の分解能は 8 ビット，サンプル数は 108で，測定時間は 5 時間程度で
ある．結果を図 3-17(a)に示す．位相制御を行った場合，行わない場合と比べて振幅の最大
値が小さくなっていることがわかる．また，比較のため，計算機シミュレーションの結果
 
(a) 変調器の構成 
 
(b) 位相制御回路の構成 
図 3-16 搬送波位相制御法 
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を示す．シミュレーション結果とも良く一致していることがわかる． 
 次に，映像搬送波を VSB-AM 変調し，音声搬送波を追加（V/A = 14 dB）した時に，位
相制御法の効果があるかを検証した．映像変調信号にはカラーバー信号を用いた．結果を
図 3-17 (b)に示す．VSB-AM 変調や音声搬送波により効果の大きさは小さくなっているが，
振幅低減効果が減少すると考えられるが，この場合でもクリッピング歪を抑える効果があ
ることがわかる．また，位相制御に起因する画質劣化は発生しないことを確認した． 
 
 
 
(a) 映像搬送波無変調，音声搬送波なし 
 
(b) 映像搬送波カラーバー変調，音声搬送波あり（－14 dB） 
 
図 3-17 FDM された信号の振幅累積度数分布の位相制御による変化 
（横軸は標準偏差で規格化） 
制御なし制御あり
制御なし制御あり
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3.6. むすび 
 
VSB-AM 多波中に QAM 信号を多重する SCM ハイブリッド光伝送で問題となる可能性
のあるクリッピング歪（周波数多重された信号がレーザダイオード（LD）でクリップされ
て発生する非線形歪）について検討した．これまでクリッピング歪の時間軸方向の統計的
性質に関してほとんど検討されていないが，QAM 信号の誤り率特性に影響を与える重要
なパラメータであるため，本論文では，信号映像搬送波の周波数偏差のばらつきの大きさ
に着目し，これを変化させてクリッピング歪の持続時間特性についてシミュレーションお
よび実験を行った．その結果，歪の平均持続時間は映像搬送波の周波数偏差の標準偏差に
逆比例することを明らかにした．また，クリッピング歪の持続時間が QAM 信号の誤り率
特性に与える影響について検討し，歪の持続時間の平均値に比べて，インターリーブの拡
散時間を 5～20 倍とすることで BER 特性を改善できることを示した．さらに，VSB-AM
信号の映像搬送波の位相を制御することで，クリッピング歪を発生しづらくできることを
示した． 
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第４章  ケーブルテレビ向け 1024QAM 復調技術 
 
 
4.1. はじめに 
 
本章では，デジタルケーブルテレビの 1 ch（6 MHz 帯域幅）あたりの伝送容量の拡大を
目指して，1024QAM 伝送方式について検討し，ケーブルテレビに適用可能な 1024QAM
受信機の構成について明らかにする． 
以下の各節では，まず，デジタルケーブルテレビ用に検討した大容量伝送方式について
概観して，デジタルケーブルテレビ伝送方式の国際標準である ITU-T Rec. J.83[20]の日本
向け規格である Annex C の 64，256QAM 方式を 1024QAM に拡張した伝送方式に着目
した理由を述べる． 
1024QAM 方式は 64，256QAM 方式よりも，反射妨害によるシンボル間干渉（ISI: 
Inter-Symbol Interference）や，位相雑音が誤り率へ大きく影響するので，実用化に向け
ては，等化方式や，チューナの位相雑音対策が課題となる． 
ISI 対策については，適応等化器が必須の要素技術であり，等化器を収束させるために
は既知のトレーニング系列を利用する手法が，実現が容易である．しかし，ケーブルテレ
ビ受信機では，伝送容量を大きく取るため，トレーニング系列を用いないブラインド等化
が望ましい．ケーブルテレビ用 1024QAM としては，文献[38]に，受信 IC の構成が記述
されている．また，文献[39]では，ソフトウェア復調 の手法を用いて装置化による固定劣
化の検討が行われている．しかし，ケーブル伝送路での反射による ISI や，ヘッドエンド
のアップコンバータと受信機のチューナの周波数オフセットがある場合の，復調特性につ
いては検討されていない．そこで，トレーニング系列を用いない 1024QAM伝送のための，
ISI や周波数オフセットを考慮したブライド復調器について明らかにする．まずケーブル
ネットワークでの 1024QAM 伝送で考慮すべき ISI を明らかにし，1024QAM に適応可能
な復調アルゴリズムについて述べる．次に，計算機シミュレーションにより，復調アルゴ
リズムの評価を行う． 
位相雑音対策については，これまでに，誤り訂正符号を強化することで位相雑音対策と
して効果のあることが報告されているが[40]，今回は誤り訂正を強化するための冗長度の
増加を抑え，シンボル判定の方法を工夫することで改善効果を得る手法を検討した．まず，
位相雑音の影響についてモデル化して定式化を行う．次に，シンボル誤り率を低減する判
定しきい値線を導出し，これに基づいてシンボル判定領域の形を変形する方法について提
案する．最後に，シミュレーションおよび試作機を用いた伝送実験を行い，提案方法の有
効性を示す． 
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4.2. デジタルケーブルテレビのための大容量伝送方式 
 
第 2 章で述べたように，現在，国内で規格化されているデジタルケーブルテレビの伝送
方式は，トレーニング系列を用いない単一搬送波の 64, 256QAM 変調方式であり，6 MHz
の伝送帯域でそれぞれ約 30 Mbps，約 40 Mbps の伝送容量を有している．また，平成 23
年総務省令第 95 号 [11]の技術基準に基づいてアナログ放送（VSB-AM（Vestigial 
Side-Band Amplitude Modulation）信号）とデジタル放送（64, 256QAM 信号および
OFDM 信号）を周波数多重で伝送するための技術的条件が規定されている[12,41,42]．ア
ナログ放送をケーブルテレビで伝送する際の加入者宅での C/N（Carrier to Noise ratio）
の目標性能値は 43 dB である[19]．このアナログ放送をすべてデジタル放送に置き換えた
場合には，置き換えたデジタル信号について同程度の C/N が期待できる． 
ケーブルテレビの大容量伝送方式として，例えば，DVB（Digital Video Broadcasting 
Project）がデジタルケーブルテレビの伝送容量を拡大するために開発した DVB-C2 方式
[23]や ITU-T が宅内ネットワーク用に開発した G.9960[43]の変調方式などを利用するこ
とも考えられるが，現在規格化されている 64, 256QAM 信号も受信可能な後方互換性のあ
る受信機を実現するために復調回路で共用できる部分の多い方式とすることが，メリット
があると考えられる．そこで，64, 256QAM 方式を拡張して 1024QAM まで多値化する手
法の検討を行う．64, 256QAM 方式では誤り訂正符号として短縮化リードソロモン符号 RS
（204, 188）を用いており，訂正前の BER（Bit Error Ratio：ビット誤り率）が 10－4 以
下の場合に訂正後の BER を擬似エラーフリーとなる 10－12 以下にすることができ，十分
に満足できる伝送品質が得られる．1024QAM では理論的には C/N 37 dB 弱で訂正後の
BERを 10－12以下にすることができ，伝送容量としては，ロールオフ率 13 %で約 48 Mbps，
4 %では約 53 Mbps を得ることができる．伝送容量約 53 Mbps を得ることができれば BS
デジタル放送の 1 中継器分の情報（52.17 Mbps）を 6 MHz で伝送できる可能性がある．  
 以下では，次に説明する送信信号を用いるものとする．1024QAM のシンボル01 
(=0-1 + j031，n は自然数で，時系列で何番目のシンボルかを表す)は正方形のコンスタ
レーションで，0-1および031は±1/31， ±3/31，±5/31， ... ±31/31 の 32 通りの値を
取る．トレーニング系列を用いない変調方式では，受信機で再生される搬送波の位相に
90°の不確定性（4 通り）があるので，シンボルマッピングは回転対称の配置とした．具
体的には，文献[20] Annex C と同様に，I-Q 平面の 4 つの象限のシンボルマッピング（10
ビットシンボルの下位 8 ビットと信号点との対応関係）はそれぞれ回転対称の関係にある
配置とし，10 ビットシンボルの上位 2 ビットは差動符号化したうえで 4 つの象限のいずれ
かに対応するようにマッピングする．これにより 4 通りのいずれの位相になっても正しく
ビットが復元できる．エネルギー拡散，誤り訂正，インターリーブについても文献[20] 
Annex C と同様に行う．また，ロールオフ率 13 %でシンボルレート 5.274 Mbaud，ある
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いはロールオフ率４ %でシンボルレート 5.769 Mbaud のパラメータを用いる（付録 4A
参照）． 
 
4.3. ブラインド等化方式 
 
本節では，ケーブルテレビ用 1024QAM 方式に適用可能なブラインド等化方式について
の検討結果について述べる． 
 
4.3.1. 反射波の等化 
 
ケーブルテレビでは，遅延時間の短い反射は分配系の終端されていない端子などでのイ
ンピーダンス不整合で生じる．図 4-1 に SCTE（The Society of Cable Telecommunications 
Engineers：北米の CATV 通信技術者協会）での規制値を例として示す． 
遅延時間の長い反射は幹線増幅器間で発生すると考えられ，トータルの反射減衰量,45 
(dB)は増幅器での反射減衰量を45 (dB)，ケーブルでの減衰量を65 (dB/km)，ケーブル長
を5(km)とすると， 
 
 ,45 = 245 + 65 × 5 (4-1) 
 
と表せる[44]．文献[45]のデータから,45の小さくなるパラメータを選んで，45	: 12 dB，65 : 13.4 dB/km とし，伝播遅延時間を 3.83 µs/km とすると，反射波の遅延時間とレベル
の関係は図 4- 1（破線）となる．一方，BER=10－4で等価 C/N 劣化が 0.5 dB となる反射
波の D/U（Desired to Undesired signal ratio）を計算機シミュレーションにより求める
と，1024QAM では 45 dB となる．D/U < 45 dB の反射波を等化するには遅延時間が 6 µs
 
図 4-1 デジタルケーブルテレビの反射の規制値と幹線系の反射モデル 
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以下の反射波に対応する必要がある．QAM のシンボルレートを日本の 64QAM 方式と同
じく 5.274 Mbaud とすると遅延時間 6 µs は 32 シンボル分となる． 
上記のような遅延時間の長い反射波に対応する必要があるため，等化器の構成は，最尤
系列推定法と比べて回路規模が小さく，線形等化器と比べて残留 ISI の少ない判定帰還型
等化器とする．適応アルゴリズムは実装が容易な確率勾配型アルゴリズム[46]を前提とし
て検討する． 
 
4.3.2. 従来の復調器 
 
QAM 復調では，AGC（Auto Gain Control），タイミング再生回路，搬送波再生回路，
等化器をブラインドで収束させる必要がある．以下では，このうち搬送波再生回路，等化
器について 1024QAM への適用可能性について検討する．従来の 64，256QAM 用復調 LSI
の搬送波再生回路および判定帰還等化器（DFE: Decision Feed-back Equalizer）の一般的
なブロック構成を図 4-2 に示す．搬送波再生回路は，位相回転器，位相検出器，ループフ
ィルタ，デジタル VCO（Voltage Controlled Oscillator），から構成される．DFE は，
Feed-Forward FIR Filter（FFF），Feed-Back FIR Filter（FBF），判定器から構成されて
いる．タイミング再生回路での最適位相からのずれを吸収するため，FFF は，タップ間隔
がシンボル周期の 1/2 の FSE（Fractionally Spaced Equalizer）としている．搬送波再生
回路に判定値を利用するため，搬送波再生回路を等化器の FFF の後に置く構成となってい
る．搬送波再生回路，DFE は下記に示す 3 つのステップで収束させる[47,48]． 
第 1 ステップでは，FFF のタップ係数を，受信信号の位相が不確定な状態で動作可能な
Godard’s CMA（Constant Modulus Algorithm）[49]により収束させて ISI を小さくす
る．一般に確率勾配型のタップ係数更新アルゴリズムでは，FFF のタップ係数ベクトル
 
 
図 4-2 従来の 64，256QAM 向け復調 LSI での搬送波再生，等化部分のブロック図 
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9:1の更新式は， 
 
 9:1 + 1 = 9:1 − ;<1=:∗1 (4-2) 
 
と表せる．ここで=:1は入力信号ベクトル，µ はステップサイズ，<1は複素誤差信号で
ある．CMA では， 
 
 <1 = ?:1|?:1|/ − 4 
 ?:1 = =:A19:1 
 4 = E|01|C E|01|/⁄  
(4-3) 
 
(4-4) 
 
(4-5) 
 
であり，?:1は等化器出力，定数 R は 1024QAM では 955 である．また，E(*)は，*の期
待値を表す．初期状態では FFF の中央のタップ係数を 1，他のタップ係数を 0 とする． 
第 2 ステップでは，搬送波再生回路を判定指向で動作させる．収束特性を改善するため
“stop-and go”アルゴリズム[50]等を判定指向の位相誤差検出回路に適用する場合もある． 
最終ステップでは，DFE を判定指向で動作させる．すなわち等化器出力とそのシンボル
判定値との誤差を利用して LMS（Least Mean Suare）アルゴリズムで DFE の係数更新
を行う． 
この時，FBF に入力される判定値の大半が正しければ，DFE は収束する．DFE の収束
には，第 2 ステップ後に搬送波再生回路 の後ろで SER（Symbol Error Rate）を 10－1～
10－2程度，すなわち 1024QAM では BER を 10－2 以下にする必要がある[51]．そこで，上
述のアルゴリズムの 1024QAM への適応可能性を検証するため，第 1 ステップでの FFF
出力での残留 ISI，および第 2 ステップでの搬送波再生回路出力での BER を，複数の反射
モデル（2 波モデルで反射波の遅延時間と D/U を変えたもの）についてシミュレーション
により求めた．シミュレーションは倍精度浮動小数点演算により行った．図 4-3 は，FFF
の収束特性を表す図である．横軸を係数更新回数，縦軸を平均 2 乗誤差（MSE: Mean 
Square Error）とし，タイミング再生，搬送波再生は理想的とした．MSE はE|01|/で
規格化している．また，表 4-1 に第 2 ステップでの BER を示す．図 4-3 および表 4-1 よ
り，反射波の遅延時間が FFF のタップ長で決まる許容範囲を越える場合（例えば図 4-3(a)
での’C’の状態）や，遅延時間が許容範囲内でもレベルの高い反射波がある場合（例えば図
4-3(a)での’B’の状態）には，第 1 ステップ後の MSE が大きく，第 2 ステップ後の BER も
10-2 より大きくなることがわかる．その結果，最終ステップで DFE を収束させることが
できなくなり，上述の反射モデルでは，従来のアルゴリズムは 1024QAM に適用できない
ことがわかる． 
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表 4-1 収束プロセス第 2 ステップにおける BER 
(図 4-2 でのループフィルタ係数α = 2-25, β = 2-18 ，µ = 5.0×10-11). 
 
 
2×10-13×10-1F
7×10-22×10-1E
1×10-12×10-1D
2×10-57×10-2C
5×10-41×10-1B
8×10-62×10-5A
15-tap FFF7-tap FFF
 
(a) 7-tap FFF 
 
(b) 15-tap FFF 
 
A: Delay = 1 symbol, D/U = 20 dB 
B: Delay = 1 symbol, D/U = 10 dB 
C: Delay = 2 symbol, D/U = 20 dB 
D: Delay = 2 symbol, D/U = 10 dB 
E: Delay = 4 symbol, D/U = 20 dB 
F: Delay = 4 symbol, D/U = 10 dB 
 
図 4-3 FFF の収束特性 (等化係数の更新ステップサイズµ=5.0×10-11). 
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4.3.3. 提案する復調器 
 
上記の問題を考慮し，図 4-4 に示す構成の，搬送波再生，および DFE を開発した．搬
送波再生については，判定値を用いないアルゴリズムを用い，DFE のタップ係数更新に
MCMA（Modified CMA）アルゴリズム[52]を用いる．搬送波再生，および判定帰還等化
器の収束は，以下の 3 つのステップで行われる． 
第 1 ステップでは，搬送波再生部により粗く位相を合わせておく．これにより DFE の
係数更新に MCMA アルゴリズムを適用できる．搬送波再生部ではコスタス型（非判定指
向）[46]の位相検出器を用い，その出力をループフィルタに通してデジタル VCO を制御す
る．想定する反射妨害は希望波に対して－10dB 以下であり，変調の多値数が大きい場合
に非判定指向アルゴリズムで達成できる性能を満たせる値となっている [53]．収束速度を
高めるため，動作開始時にはループゲインを大きくしておき，収束が進んだ段階でループ
ゲインを切り替えても良い．位相検出器の出力は，搬送波再生部の出力をE1 = E-1 +jE31として，E-1E31E-/1 − E3/1である． 
第 2 ステップでは，DFE のタップ係数を MCMA アルゴリズムにより収束させる．DFE
のタップ係数ベクトル91の更新式は，以下のように表せる． 
 91 + 1 = 91 − ;<1=∗1, (4-6) 
   
 <1 = ?-1?-/1 −F- + j?31*?3/1 − F3+, (4-7) 
   
 ?1 = ?-1 + j?31 = 	=A191, (4-8) 
 
 
図 4-4 提案する 1024QAM 向け復調回路のブロック図 
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ここで，91 = [G, G/⋯ ,GJ.K]A, タップ入力ベクトル =1 = [L,⋯ , LJ, M,⋯ , MK]Aとし 
ステップサイズ µ 等化器出力 y(n)とする．MCMA では，収束の初期段階では， 
 
 FN = E|0N1|C E|0N1|/⁄ , (4-9) 
 
とし，収束が進んだ状態では 
 
 FN = |0ON1|/, (4-10) 
 
とする．ここで，0ON1は?N1（P = Q	or R）に最も近いシンボルを表す．1024QAM では
(4-9)式のFNは 613 である．初期状態では，FFF の中央タップ係数のみ 1 とし，他のタッ
プ係数は 0 とする．MCMA は，収束が進んだ状態で(4-10)式に切り替えることで多値 QAM
信号においても残留 ISI を低減することができる[52]． 
第 3 ステップでは，搬送波再生部および DFE を判定指向で動作させる．すなわち等化
器出力とそのシンボル判定値との誤差を利用して搬送波再生部およびDFEを動作させる． 
上記の復調アルゴリズムをシミュレーションにより評価する．C/N を 40 dB とし，希望
波 1 波，反射波 1 波の 2 波モデルで，反射波の遅延時間を変えて，アルゴリズムが収束可
能な所要 D/U を計算機シミュレーションにより求めた．FFF のタップ数を 7，FBF のタ
ップ数を 32 とし，搬送波の周波数オフセット∆f/ Fs（Fs:シンボルレート）は 0，または 10－3の 2
通りについて評価した．周波数オフセットに対するキャプチャレンジを広げるため，搬送波再生回
路のループゲインは，α = 2－38，β= 2－30で動作開始し，段階的に切り替えて第2ステップではα = 
 
図 4-5 提案した復調回路での収束特性の評価（シミュレーション） 
(図 4-4 でのループフィルタ係数α = 2－46, β= 2－34 ，µ= 2.0×10－10). 
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2－46，β= 2－34とした．図 4-5に結果を示す．上記のアルゴリズムは周波数オフセットがあっても遅
延の大きい反射を等化することができることがわかる． 
 
4.3.4. 試作した 1024QAM 復調器の特性 
 
上記のアルゴリズムを採用した復調器を試作し，評価実験を行った．試作したハードウ
ェアの構成を図 4-6 に示す．シンボルレート周波数を Fs として，中心周波数 2Fs の IF 信
号を，8Fs のサンプリングレート，分解能 14 ビットで A/D 変換し，直交復調後，15 タッ
プのローパスフィルタを通して，4Fs にダウンサンプリングする．64 タップのロールオフ
フィルタ（ロールオフ率 13 %）を通した後，タイミング再生，搬送波再生，等化を行う．
タイミング再生は，文献[54]に示される方法を用いる．タイミング誤差検出はゼロクロス
法を用い，リサンプラは 15 タップの all pass filter で，タップ係数を位相量に応じて 4096
通りから選択する方式とした．搬送波再生部の位相分解能は 12 ビット，DFE のタップ数
は，FFF を 7，FBF を 32 とした．ハードウェアで用いられる乗算器のビット幅は 18 ビ
ットである． 
このハードウェアについて，C/N を 40 dB とし，希望波 1 波，反射波 1 波の 2 波モデル
で，反射波の遅延時間と，アルゴリズムが収束可能な所要 D/U の関係を実験により求めた．
実験系統図を図 4-7 に示す．QAM 信号を 623 MHz に周波数変換し，2 系統の光伝送系で
2 波モデルの遅延時間，およびレベルを調整し，ガウス雑音を加えてから受信する．周波
数オフセットは 0 Hz の場合と，10 kHz の場合について実験を行った．実験結果を図 4-8
に示す．上記のアルゴリズムを用いることにより，1024QAM 信号について，長い遅延波
まで等化可能なことがハードウェアにより検証できた． 
 
図 4-6 試作した復調器のブロック図 
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次に，遅延時間 0.2 µs，D/U: 10 dB の反射がある状態で，周波数オフセットを変化させ
て，BER の変化を測定した．C/N は 40 dB とした．結果を図 4-9 に示す．有線テレビジ
ョン放送法施行規則では，±20 kHz の周波数オフセットが認められているが，その範囲
内で上記アルゴリズムにより劣化なく復調できることが確認できた．また，単一の反射波
 
図 4-8 試作機での等化可能な D/U 
0
10
20
30
40
50
60
0.1 1 10
Le
v
el
 
(D
/U
) [
dB
]
Delay [µs]
SCTE 40 2001
f=0 kHz
f=10 kHz
∆f = 0 kHz
∆f = 10 kHz
 
図 4-7 等化可能な D/U を求めるための実験系統図 
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図 4-9 周波数誤差と BER の関係 
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でなく複数の反射がある場合の動作確認として，遅延時間 0.5µs および 2.0µs で-10 dB の
２波の反射妨害のある場合でも等化できることを試作機で確認した．結果を図 4-10 に示
す． 
 
4.4. 位相雑音の影響を軽減する復調方法 
 
図 4-11 に示すように，位相雑音が存在する場合には受信信号のコンスタレーションが円
周方向に揺らぐので，多値化によって隣接するシンボル間の距離が近づくと，受信機のチ
ューナなどの位相雑音が BER に大きく影響するという課題がある．本節では，復調側の
工夫で位相雑音の影響を軽減する手法について述べる． 
 
4.4.1. 位相雑音の影響を受けた誤差信号のモデル化 
 
 図 4-12 に同期検波を行う受信機のモデルを示す．このモデルを用いて位相雑音が受信
信号へ及ぼす影響について述べる．解析を簡単にするために，位相雑音の連続したサンプ
ル値は互いに独立，再生された搬送波の周波数誤差はなし，シンボルを再生するタイミン
 
(a) 反射妨害がある場合のスペクトラム 
 
(b) 等化後の 1024QAM のコンスタレーション 
図 4-10 遅延時間 0.5µs および 2.0µs で-10 dB の反射妨害のある場合の等化動作例 
第４章 ケーブルテレビ向け
 
グは正確であると仮定する．
 チューナで周波数変換された
 
 S = SO ∙ <U*VWX.
 
ここで，SO	= S-1 + jS3
色ガウス雑音，Y 2⁄ は IF
差検出回路の出力Zは 
 
 Z = <U[VWX.\]X^
 
図 4-11 位相雑音がある場合の
図 4
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e
複素ベース
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複素白色
ガウス雑音
ω0 / 2pi： 搬送波周波数
θ(t)：チューナーの位相雑音
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IF 信号（復調回路への入力）は(4-11)式で表せる．
\X+ + 1O ∙ <UVWX, 
1は複素ベースバンド信号，1O	= 1-1 +
周波数，_はチューナの位相雑音である．図
, 
 
 
64 QAM の受信コンスタレーションの例
 
-12 同期検波を行う受信機のモデル 
位相誤差
検出回路
))(0 tt θω +
マッチト
フィルター
tj
etn 0)(ˆ ω⋅
判定
復調回路
)(td
)(tc
))(~( 0 ttje θω +−=
IF
)(tx
再生された搬送波
 
(4-11) 
j131は複素白
4-11 の位相誤
(4-12) 
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と表せる．ここで，_`は_の推定値である．(4-11)式および(4-12)式より復調信号は 
 
 M = S ∙ Z 										= SO ∙ <U[\X\]X^ + 1O ∙ <U\]X, (4-13) 
 
となり，これがマッチトフィルタを通して検出される．従って，誤差信号は 
 
 < = M − SO 										= SO ∙ a<U*bX+ − 1c + 1O ∙ <U\]X, (4-14) 
 
となる．ここで 
 
 d = _ − _`, (4-15) 
 
は残留位相雑音であり， のとき， 
 
 < ≈ SO ∙ jd + 1O ∙ <U\]X, (4-16) 
 
と近似できる．上式の右辺第１項は残留位相雑音による誤差，第２項は熱雑音による誤差
を表す．ここで_fがシンボル周期程度の時間では大きく変動せず，1Oと相関のない確
率過程であれば，(4-16)式の第 2 項は複素ガウス過程とみなせる．また，十分に狭帯域化
された確率過程はガウス過程と見なせるので[55]， も実ガウス過程と見なすことがで
きる．以上の仮定をおくと，ある観測されたシンボル0 = 0- + j03に注目したとき，その誤
差信号は２つのガウス過程の和であり，(4-16)式の第 1 項はベクトル*0-, 03+に直交した向
きを持ち，分散が*0-/ + 03/+に比例した大きさを持つ実ガウス過程，(4-16)式の第 2 項は
等方性の分布で，分散が1Oの分散と同じ複素ガウス過程となる．すなわち，熱雑音だけ
であれば受信信号（復調信号Mのシンボルタイミングでのサンプル値）の送信シンボル
からのずれは I-Q 平面上で等方性の分布を持つが，位相雑音の影響によってずれの分布が
円周方向（I-Q 平面上のシンボル点と原点を結ぶ直線に直交する方向）に引き伸ばされる
ことになる． 
 
4.4.2. QAM 復調回路のシンボル判定領域 
 
 位相雑音の影響を軽減するために効果的なシンボル判定領域を考察する．熱雑音は I-Q
平面上で等方性の分布を持つので，従来は正方形のシンボル判定領域が用いられていた．
1)( <<tε
)(tε
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位相雑音は熱雑音による誤差の分布を I-Q 平面上で円周方向に引き伸ばすので，BER 特性
の劣化を軽減するために，分布の形に応じてシンボル判定領域の形を変形することとする． 
 議論を簡単にするために，２つの隣接するシンボル間での誤り率を最小にする判定領域
の境界を考える．ここで，２つのシンボル（シンボルghとシンボルih）間の距離は原点か
らの距離と比較して十分に小さく，各シンボルに対する雑音分布の確率密度関数はそれぞ
れ(4-17)式で近似できると仮定する． 
 
 L, j = /klm3m <Un*opoq+
r
rsmr .*tptq+rrumr v,  (はghまたはih) (4-17) 
 
ここで，u-v 座標系は，図 4-13 に示すように，シンボルghとシンボルihを結ぶ線分の中点
を原点とする座標系で，u 軸はこの原点と I-Q 平面の原点を結ぶ直線で，向きを I-Q 平面
の原点が負の向きになるように設定する．v 軸は u 軸に垂直な直線で，I-Q 平面の原点から
反時計回りの向きを正とする．L, jはシンボルの座標であり，はghまたはihである．RJ/は u-v 座標系における v 軸方向の位相雑音と熱雑音の合計の分散を表す．また，wJ/は u
軸方向の熱雑音の分散，すなわち式(4-16)でいえば*0-, 03+方向の分散に対応した量である． 
 図 4-10 に示した 64 QAM の受信コンスタレーションからもわかるように、位相雑音に
よる誤差の影響は，シンボルの振幅に比例して大きくなるので、信号配置の最も外側に存
在するシンボルに対する影響が重要である．本節で検討する 1024QAM では 32Ｘ32 の信
号点があるので，最外周に位置する信号点とその内側に位置する信号点の振幅値の差の割
合は最大で 2/31 である．この場合、位相雑音が熱雑音による誤差の分布を I-Q 平面上で円
周方向に引き伸ばす効果の程度は，２つのシンボル間で大差ないと考えられる．そこで、
図 4-12 におけるシンボルghとシンボルihの位相雑音の影響を，4 ≫ M（Mはシンボルghと
シンボルihの距離）の条件下では，二つのシンボルの中間点での値で代表させることがで
 
図 4-13 シンボル A，B 間の閾値を決める際の雑音分布のモデル 
u
v
Q
I
As Bs
R0
0
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きる．このとき，位相雑音の影響の大きさを熱雑音の大きさで正規化するためのパラメー
タをy≥ 0，I-Q 平面の原点とシンボル間の中点との距離を4とすると 
 
 RJ/ = *1 + y4/+wJ/ ≥ wJ/ (4-18) 
 
の関係がある．上式から同じαの値であっても4によって位相雑音の比率が変化する，す
なわち，判定するシンボルが I-Q 平面の原点から離れるに従い（4 → 大），位相雑音の影
響が大きくなることがわかる． u-v 座標系で見た雑音分布は 4.4.1 節で述べたように u，v
が無相関の 2 次元ガウス分布であり，v 方向の分散は u 方向の分散に対して4の 2 乗に比
例する成分が加わった形となる． 
誤り率を最小とする最大事後確率（MAP：Maximum A-posteriori Probability）受信の
しきい値線は，事前確率が等しいと仮定すれば，確率密度が同じ値となる点の集合，すな
わち 
 
 g|L, j = i|L, j (4-19) 
 
の解として求まる．この方程式の解は u-v 座標系の原点を通る直線 
 
 ∆LwJ/ L + ∆jRJ/ j = 0 (4-20) 
 
である（付録 4B 参照）．ここで，∆L, ∆jはシンボル間の座標差 
 
 
図 4-14 1024 QAM のシンボル判定領域（第１象限）の例 
I
Q
O
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 ∆L = 2Li| = −2Lg| (4-21) 
   
 ∆j = 2ji| = −2jg| (4-22) 
 
である． 
 I-Q 平面上の任意のシンボルとそれに隣接するシンボルとの間のしきい値線を(4-20)式
で求め，任意のシンボルの判定領域をそれらのしきい値線で囲まれた領域とする．図 4-14
に 1024QAM の判定領域の例を示す．なお，この例では，最外周のシンボルの判定領域を
I 方向，Q 方向共に 65/62 で制限している． 
 しきい値線で囲まれた領域の一部を拡大すると，図 4-15 に示すように，縦方向および横
方向に隣接する 3 つのシンボル間の 3 本のしきい値線は 1 点で交わらない．そのため，I-Q
平面上には上記の判定領域に含まれない領域が存在するが，判定領域に含まれない領域に
含まれる受信信号は I-Q 平面上でユークリッド距離の最も近いシンボルに判定することと
する．なお，ユークリッド距離の最も近いシンボルに判定する手法は従来の手法そのもの
である． 
 以上のシンボル判定法を，以下，多角形領域判定と呼ぶこととする． 
 
4.4.3. シミュレーションによる評価 
 
 位相雑音を有する搬送波に対して，多角形領域判定を用いた場合と従来の正方形の判定
領域を用いた場合（以下，正方形領域判定）の SER（シンボル誤り率）をシミュレーショ
ンを行って比較する．位相雑音は 1/f 特性を持つピンク雑音とした．(4-18)式のαをパラメ
ータとして C/N 対 SER をシミュレーションした．結果を図 4-16 に示す．ここで，位相雑
 
図 4-15 隣接する３つのシンボルの境界領域の拡大図 
I
Q
O
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音の大きさを 10 kHz オフセットで，－95.5 dBc/Hz または－92.5 dBc/Hz に設定した．こ
れらは市販チューナ（ISDB-T 用）の実測値を参考に設定した値である．比較のために正
方形領域判定の場合の結果も示した．また，位相雑音が存在しない場合の理論値~は
(4-23)式を用いて算出した[56]．ここで，erfc は誤差補関数，C/N は dB 値を表す． 
 
 
~ = 3116 erfc10
/682  (4-23) 
 
所要シンボル誤り率を 10－3 とした場合（既存の 64QAM の規格と同じリードソロモン
符号による誤り訂正を想定），位相雑音が－95.5dBc/Hz のときα=0.04～0.2 で所要 C/N の
1 dB 程度の改善が，－92.5 dBc/Hz のときα=0.1～0.4 で所要 C/N の 2 dB 以上の改善が見
 
(a) 10 kHz オフセットで-95.5dBc/Hz の位相雑音 
 
(b) 10 kHz オフセットで-92.5dBc/Hz の位相雑音 
図 4-16 αをパラメータとして計算した C/N 対シンボル誤り率特性 
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込めるという結果が得られた．すなわち，多角形領域判定を行うことで位相雑音による
BER 特性の劣化を軽減できること，位相雑音量に多少影響されるものの，多角形領域判定
の効果はαの値に大きくは依存しないことがわかった．したがって，チューナの特性毎に，
また，受信 C/N（熱雑音量）毎に，αを微調整する必要はないと考えられる． 
 
4.4.4. 試作受信機による性能評価 
 
4.4.4.1. 試作受信機 
 試作受信機の構成を図 4-17(a)に，復調回路の構成を図 4-16 (b)に示す．チューナの位相
雑音の影響を調べるために，RF 信号の周波数を IF 帯へ変換する方法を 2 通り検討した．
第 1 の方法は，市販のチューナを用いて第 1 IF（57MHz）へ周波数変換した後，SG（Signal 
Generator）とミキサーを用いて第 2 IF（11.538MHz）へ２段階で周波数変換する方法で
 
(a) 試作受信機の全体構成 
 
(b) 復調回路の構成 
図 4-17 試作機の構成 
RF 信号 SG
チューナー
1st IF 2nd IF
復調回路
受信機
SG
周波数変換部
15-tap FIR
分解能:
12-bit
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判定帰還等化器
（Decision Feedback Equalizer）
A/D
ロールオフ
I
タイミング
再生
直交
検波
FFF
位相
回転 FBF
搬送波
再生
LPF
LPF
IF
分解能：14-bit
サンプルレート：8×Fs
(Fs:シンボルレート)
129-tap
Roll off factor: 4%
12-bit
振幅
調整ロールオフ
Q
リサンプラ
リサンプラ
FFF：Feed-Forward Filter
FBF：Feed-Back Filter
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多角形領域
判定出力
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第４章 ケーブルテレビ向け 1024QAM 復調技術 
50 
 
ある．第 2 の方法は，SG とミキサーを用いて，RF 信号を第 2 IF（11.538MHz）へ直接
周波数変換する方法である．市販のチューナと SG の位相雑音特性を図 4-18 に示す．SG
の位相雑音はチューナの位相雑音より十分小さいことが確認できる．市販のチューナの位
相雑音はほぼ 1/f 特性であり，10kHz オフセットで約－92dBc/Hz である． 
 復調回路では，図 4-17 (b)に示すように，まず，入力される第 2 IF 信号を第 2 IF の中
心周波数の 4 倍（=シンボルレートの 8 倍）のサンプルレートで A/D 変換する．次に，LPF
を通した後にサンプルレートを半分にしてロールオフフィルタ（付録 C 参照）を通して波
形整形を行い，ゲイン調整を行う．その後，リサンプラを用いてタイミング再生を行い，
更に搬送波再生と等化を行う構成である．判定回路は多角形領域判定と正方形領域判定を
切り替え可能となっている．図 4-6 との違いは，ロールオフフィルタと，多角形領域判定
 
(a) SG 
 
(b) チューナ 
図 4-18 受信機の周波数変換に用いた機器の位相雑音特性 
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機能がある点である．なお，試作復調回路では多角形領域判定は最終出力にのみ使用し，
フィードバック系には利用していない．多角形領域判定には処理時間分の遅れが生じるた
め，フィードバック系への利用については今後の課題である． 
 図 4-19 を用いて，多角形領域判定を行う手順を説明する．なお，図 4-19 は I-Q 平面を
表しており，判定回路の入力信号をで表している． 
第 1 ステップでは，入力信号 Xr にユークリッド距離で最も近いシンボルを見つける．図
4-19 の例で最も近いシンボルはである．入力信号を最も近いシンボルであると判定
する方法は従来の正方形領域判定と同じである． 
第 2 ステップでは，I 方向および Q 方向に隣接する 4 つのシンボルのいずれの判定領域
（図 4-18 の斜線部の領域）に，入力信号が含まれるのかを判定する．I 方向および Q 方向
に隣接する４つのシンボルだけを考慮すればよい理由は，図 4-19 に示すように，多角形
の判定領域が正方形の判定領域である四角形の頂点 a，c，f，h および各辺の中点 b，e，g，
d のいずれかを通る直線で囲まれた多角形であり，正方形の判定領域からはみ出す領域は
隣接した４つのシンボルだけであること，また，逆に，シンボル以外のシンボルの判定
領域で，シンボルの正方形判定領域 acfh に重なることのあるシンボルは I 方向および Q
方向に隣接した 4 つのシンボルだけであることによる．多角形領域の内か外かの判定は以
下のように行う．まず，判定領域の頂点A，B，C，D，E，Fの座標をメモリから読み
出す．次に，入力信号と判定領域の頂点を結ぶベクトルを求め，隣り合う頂点のベクト
ル（例えばAとB）の外積演算を反時計回りに順次行い（次はBとC，･･･），6
つの外積のベクトルの向き（符号で判定）がすべて同じ場合にシンボルは判定領域ABCDEFの内側にあると判定する．隣接した 4 つのシンボルのいずれのシンボルの判
 
図 4-19 従来の正方形判定領域と多角形判定領域の関係 
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定領域の内側にあるかどうかの判定を行い，いずれかのシンボルの判定領域の内側と判定
された場合にはそのシンボルを判定値として出力する．いずれのシンボルの判定領域にも
含まれないと判定された場合には，第 1 ステップで見つけたユークリッド距離の最も近い
シンボルを判定値として出力する． 
 
4.4.4.2. 伝送実験による評価 
実際のケーブルテレビ施設を使って 1024QAM 信号を伝送し，試作機で受信する伝送実
験を行った．実験を行なった施設では 36 チャンネルの放送を行なっており，光伝送部分
は 6.9 km の HFC(Hybrid Fiber-Coaxial)システムである．施設の構成を図 4-20 に示す．
1024QAM の伝送実験は UHF 18ch（中心周波数 623 MHz）を利用して行なった．図 4-19
に示す測定点の位置にある加入者端子（保安器出力）で測定した受信 C/N（復調回路入力
の C/N）は 45 dB 以上，チャンネル内の周波数特性から推定した反射波のレベルは－25 dB
以下と良好な伝送路であった． 
受信側で熱雑音を加えて測定した C/N 対 BER 特性の測定結果を図 4-21 に示す．周波数
変換に SG だけを用いた場合には，C/N が 38 dB で BER は 1×10－4以下であった．また，
位相雑音が存在しない場合の理論値からの劣化は 2 dB 以下であった．ここで，理論値i~
は(4-24)式を用いて算出した[57]． 
 
 
i~ = 940 erfc10
/682  (4-24) 
 
市販のチューナで IF 帯に変換した信号を用い，多角形領域判定を行った場合には，C/N
が 43 dB で BER が 1×10－4以下となる見通しを得た．市販のチューナの位相雑音は SG
の位相雑音より大きいが，多角形領域判定を行うことによって，SG だけを用いた場合と
比較して 5 dB の劣化に抑えることができた．また，従来の正方形領域判定の場合と比較
 
図 4-20 実験を行ったケーブルテレビ伝送路の構成 
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して 2 dB 以上の改善ができた．5.2 節で述べたように，C/N 43 dB はアナログ放送におけ
る目標値であり，アナログ放送終了後に置き換えることで，1024QAM 伝送を実現できる
可能性があると言える． 
 
4.5. むすび 
 
ケーブルテレビの 1 チャンネル（6 MHz）あたりの伝送容量を拡大するため，1024QAM
伝送方式の検討を行った．現行の方式との後方互換性を考慮して，従来の 64，256QAM
方式を多値化する方針とし，多値化する際に課題となる反射妨害の影響，チューナの位相
雑音の影響を復調回路側で軽減する手法を開発した．反射妨害対策では，従来の 64，
256QAM 向けの LSI で採用されていたブラインド等化アルゴリズムを見直し，誤差信号
の選択方法，収束させるステップを改善することで想定すべき反射妨害を等化可能なこと
を示した．位相雑音対策では，QAM 復調回路のシンボル判定領域の形を変形することで，
多値化に際して課題となる位相雑音による BER 特性の劣化を軽減する手法を開発した．
位相雑音の影響をモデル化して，隣接シンボル間の判定しきい値線（直線）を求め，各直
線で囲まれた多角形領域をシンボル判定領域とする．典型的な位相雑音環境において
1024QAM の特性の改善に効果があることをシミュレーションで示し，実際に商用で使わ
れているケーブルテレビ施設で試作機を用いた実験を行い，その効果を確認した．開発し
た QAM 復調技術を用いることにより，BS デジタル放送の１中継器分の情報（約 52 Mbps）
をケーブルテレビ１ch で伝送可能であり，周波数利用効率の向上が期待できる．なお，本
章では非線形の影響については考慮していないが，多波信号を一括して扱う場合は第 3 章
での扱いと同様，相互変調歪として帯域内に入ってくる妨害成分を考えればよく，非線形
による歪は 1 波毎には扱わない．特に多波が全てデジタル変調の場合，妨害は白色ガウス
雑音として扱うことができる[58]． 
 
図 4-21 C/N 対 BER の測定結果 
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付録 4A 
 
国内で採用されている 64，256QAM 変調方式のロールオフ率は 13 %，シンボルレート
は 5.274 Mbaud であるが，今回の 1024QAM の検討ではロールオフ率を 4 %，シンボル
レートを 5.769 Mbaud とした．その理由は以下のとおりである．BS デジタル放送では 48 
TS パケット周期のフレーム構造を用いて１中継器で複数の MPEG-2 TS の伝送（48 TS
の合計レートは最大 52.17 Mbps）が可能である[85, 86]．ケーブルテレビでは BS デジタ
ル放送を再送信するために，64，256QAM 信号で複数の TS を伝送するフレーム構造が規
格化されている[90, 91, 93]．このフレーム構造は 52 TS パケットと１ヘッダーパケットか
ら成る 53 パケット周期となっている．そこで，1024QAM では 96 TS パケットと 1 パケ
ットヘッダーから成る 97 パケット周期のフレーム構造を採用することとした．このフレ
ーム構造で BS デジタル放送の１中継器分の情報を伝送するためには，誤り訂正を除いた
伝送レートで 52.17×97/96 = 52.71344 Mbps が必要であり，誤り訂正を考慮すると 5.72 
Mbaud 以上のシンボルレートが必要である．このシンボルレートを 6 MHz に収めるため
には，4.8 %以下のロールオフ率にすればよく，今回はロールオフ率を 4 %，シンボルレー
トを 5.769 Mbaud とした． 
 
付録 4B 
 
 （4-19）式に（4-17）式を代入し，両辺に2wJRJを掛けて対数を取ると， 
 
 *g|+r/lmr + *g|+r/3mr = *i|+r/lmr + *i|+r/3mr ,   
 
となる．両辺を展開して，Li| = −Lg|，ji| = −jg|であることに注意して整理すると（4-20）
式になる． 
 
付録 4C 
 
 小さなロールオフ率で固定劣化を抑えるためには，ロールオフフィルタのタップ数を増
やす必要がある．そこで，タップ数をパラメータとして，ロールオフ率を４%とした場合
の C/N 対 BER を計算した．図 4-C1 に示すように，ロールオフフィルタのタップ数が 129
の場合に固定劣化を 2 dB 程度にすることができる． 
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図 4-C1 ロールオフ率 4%のロールオフフィルタの 
タップ数を変化させた時の C/N 対 BER 
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第５章  地上デジタルテレビ信号と共存可能な
宅内同軸網向け大容量分配伝送方式 
 
 
6.1. まえがき 
 
第 2 章で述べたように，FTTH によるケーブルテレビの伝送方式としては，双方向サー
ビスについては通信事業者と同じく E-PON（Ethernet-Passive Optical Network）を利
用し，映像配信は SCM（Sub-Carrier Multiplexing）方式を用い，それぞれを異なる光波
長あるいは光ファイバで多重伝送する方式が一般的である[59]．FTTH での双方向通信で
は，E-PON の次の技術として 10GE-PON が既に規格化されている[4]．また，映像伝送に
ついても HDTV（High Definition TV）の次として UHDTV（Ultra High Definition TV）
の実用化・普及に関して検討が行われている[60]．そのため通信系と同様に，映像配信に
ついても伝送路の更なる大容量化が求められており，ベースバンドデジタル信号を光伝送
することで大容量デジタル放送の伝送を実現する技術が検討されている[61-63,9]．しかし，
既存マンションなど各世帯まで光ファイバの敷設されていない集合住宅への展開が課題の
一つとなっている． 
ベースバンド光伝送による大容量映像配信の適用範囲を光ファイバ配線のない建物に
も拡大するためには，宅内，棟内の同軸ケーブル網（TV アンテナ用ケーブル）で UHF 帯
の帯域の一部を使用して大容量伝送を可能とする新たな伝送方式とその装置が必要である．
このとき，UHF 帯の地上デジタル放送との共存も想定した伝送方式とする必要がある．
これまで宅内同軸網向け大容量伝送装置としてはホームネットワーク用の例（例えば
[43,64]）があるが，これらは送信側に伝送路の状況を通知するために双方向通信が必要な
方式であり[43,65])，伝送路にブースタ（一般的に片方向通信路）がある場合には適用でき
ない．そこで本章では，地上デジタル放送との共存が可能であり，ブースタがあっても適
用できる片方向通信で放送型の宅内同軸網向け大容量伝送方式を目指す．伝送速度として
は 1 Gbps 以上が技術目標である．さらに，これに用いる宅内受信機の低価格化をめざし，
宅内同軸網での反射妨害に対応するための等化器も含めて低演算量で十分な効果を有する
受信装置の構成を明らかにすることも重要である．UHF 帯での大容量伝送では信号の比
帯域が大きくなるため，中間周波数帯（IF）を用いるヘテロダイン受信ではなくダイレク
トコンバージョン受信が望ましい．しかし，直接変換（ダイレクトコンバージョン）受信
では漏洩した局部発振波が自己検波によって直流（DC）オフセット妨害となるため，DC
オフセット妨害への対策も考慮する必要がある． 
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本章は以上の課題をクリアする宅内同軸網向け大容量伝送方式の提案と，宅内に設置す
る受信装置の実現技術について述べるものであり，その構成は以下の通りである．5.2 節
では建物内に配線されている同軸ケーブル網を利用して映像配信用信号を一括して伝送す
る際の要求条件を整理するとともに，Filter-Bank based Multi-Carrier（FBMC）変調方
式を用いる手法で要求条件を満たせる可能性があることを示す．5.3 節では，上記 FBMC
変調方式を用いる方法と，無線 LAN や地上デジタル放送など多数のシステムで実績のあ
る OFDM 変調方式を用いる方法を比較し，要求条件に照らし合わせて FBMC 変調方式が
優位であることを実験結果をまじえて示す．5.4 節では，FBMC 変調方式を用いる宅内同
軸網向け伝送方式における受信機の低価格化を目指し，受信機で RF 信号をダイレクトコ
ンバージョン受信する際に問題となる DC オフセット妨害の影響を簡易に低減する手法を
示す．DC オフセット妨害対策としては HPF（High Pass Filter）を用いる手法[66]が一
般的であるが，サブキャリヤ毎の等化が必要な FBMC 変調方式への適用については検討
されていないため，単純な RC フィルタによる HPF の使用には課題があることを示すと
ともに，低演算量の信号処理と組合せることで簡易な構成で十分な効果が得られることを
示す．最後にまとめと今後の課題を述べる． 
 
6.2. 宅内同軸網伝送に対する要求条件と変調方式の検討 
 
本節では建物内に配線されている同軸ケーブルを利用して映像配信用信号を一括して
伝送する際の要求条件を整理するとともに，この要求条件を満たす変調方式について考察
する． 
 
6.2.1. 宅内同軸網伝送に対する要求条件の整理 
 
宅内，棟内の同軸ケーブル網での大容量伝送装置の適用例を図 5-1 に示す．FTTH シス
 
図 5-1 宅内・棟内の同軸ケーブル網での大容量伝送装置の適用例 
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テムで 1 Gbps のベースバンド信号としてサービスプロバイダから送られてくる番組（例
えば MPEG-2 TS（Moving Picture Experts Group-Phase 2 Transport Stream ）形式の
スーパーハイビジョン や 4k 番組など）を，建物の入り口において同軸ケーブルで伝送可
能な形式に変換して各部屋まで配信する．その際，既存のテレビ受信機向けに建物の入り
口で一部の TS を地上デジタル放送（ISDB-T）変調信号に変換して[67]同時に流せること，
同軸網には片方向型の UHF 帯ブースタがあることなど既存の設備環境を想定して，要求
条件を以下の通りとする．（付録 5A 参照） 
 
(1) UHF 帯で伝送容量 1 Gbps 以上を得られること． 
(2) ISDB-T 信号 10 波と UHF 帯で共存できること． 
(3) D/U 24 dB 以上，反射点までの距離 60 m（遅延時間約 0.23 µs）以内の反射を有する
遅延プロファイルを持つ反射妨害に対応可能であること． 
(4) 遅延波妨害の等化なども含め放送型の片方向通信路で実現可能であること． 
(5) 周波数利用効率が高いこと． 
(6)  送受信装置の低価格化が見込めること． 
 
また，ISDB-T 信号としては，FTTH システム上を MPEG-2 TS 形式でベースバンド伝
送されてきた信号の一部を，既存のテレビ受信機向けに ISDB-T 形式に変換し，図 5-2(a)
に示すように UHF 帯の端に配置してその他の UHF 帯域で宅内大容量伝送方式の信号を
 
(a) ISDB-T 信号 10 波と隣接するケース 
 
(b) 上記に加えて大容量伝送方式信号の帯域の一部で ISDB-T 信号を伝送するケース 
 
図 5-2 ISDB-T 信号との共存 
ISDB-T 10波 宅内大容量伝送方式の信号
470MHz 770MHz
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建物で受信したISDB-T
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流す場合を主に想定するが，図 5-2(b)に示すように，上記以外の，例えば建物でアンテナ
受信した UHF 帯の ISDB-T 信号と共存することも考慮するものとする．この場合，アン
テナ受信した ISDB-T 信号と重なるサブキャリヤは送信しない運用も可能とする必要があ
るが，（5）の条件を満たすためには， 
 
(5)’ 建物で受信した ISDB-T 信号とのガードバンドを狭くできること． 
 
も考慮すべき条件となる． 
 
6.2.2. 変調方式の検討 
 
上記の要求条件を満たすため，470 MHz～770 MHz の UHF 帯で 6 MHz 帯域の ISDB-T
信号 10 波を伝送した残りの 240 MHz を使用することにする．要求速度は 1 Gbps 以上で
あるから，周波数利用効率は 4.167 bit/s/Hz となる．この 240 MHz の帯域を 120 MHz ず
つに分けた二つのブロックで伝送することとする．これは送受信装置の実装を容易にし，
低価格化を図るためである．受信側で 240 MHz の帯域を一括して処理するとなると，変
調方式の如何にかかわらず，現在および近い将来入手しやすいデジタル信号処理デバイス
や A/D 変換器に対して要求性能が高いと考えられる．帯域を二ブロックに分けて並列に処
理することで，後述するように，中間周波数（IF: Intermediate Frequency）を用いず直
接直交復調するダイレクトコンバージョン受信の場合の I，Q 各信号を A/D 変換するサン
プリングレートを 200 MHz 以下に抑えられるので，デバイスの選択肢が広がり，低価格
表 5-１ マルチキャリヤ変調方式の分類 
 
  文献[68]より   
方式 スペクトル例 メリット デメリット
OFDM
（Orthogonal 
Frequency 
Division 
Multiplex)
Guard Interval（GI）
期間内の反射は容
易に等化可能
GIが必要な分だけ
周波数利用効率が
劣化
最大間引き
FBMC
（Filter-Bank
Multi-Carrier）
最大間引き、かつGI
不要で周波数利用
効率を高くできる
サブキャリヤ等化器
が必要な分演算量
が増加
FMT
（Filterd
Multitone）
サブキャリヤのスペ
クトルが限定されて
おりスペクトル管理
が容易（隣接とのク
ロストークなど）
最大間引きでない分
だけ周波数利用効
率が劣化
=1/T
>1/T
（T：
有効
シンボル
時間）
=1/2T
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化が見込める． 
次に，各ブロックに使用する変調方式であるが，帯域の一部について建物で受信した 
ISDB-T 信号を伝送させ，ISDB-T 信号と重なるサブキャリヤは送信しない運用を可能に
するには，周波数帯域の変更の自由度の高いマルチキャリヤ変調方式が適している．マル
チキャリヤ変調方式は，表 5-1 に示すように大きく 3 つに分類でき，それぞれに特徴があ
る．本論文では，UHF 帯の限られた帯域で 1 Gbps 以上の伝送速度を達成するため周波数
利用効率をできるだけ高くする必要がある．そこで一般的な OFDM と比較して，ガード
インターバル（GI: Guard Interval）（CP: Cyclic Prefix とも呼ぶ）が不要で，かつサイド
ローブの減衰が速いため隣接する別の信号とのガードバンドを小さくできる，最大間引き
の FBMC 変調方式を候補として検討する． 
FBMC 変調方式（FBMC/Offset-QAM（OQAM）や Wavelet OFDM と呼ばれる場合も
ある）は，伝送路が理想的な時に VSB-PAM（Vestigial SideBand – Pulse Amplitude 
Modulation）信号をシンボル間干渉（ISI）やキャリヤ間干渉（ICI）のない（=完全再構
成）範囲で可能な限り高密度に配置するマルチキャリヤ変調方式として当初検討され[69]，
その後，QAM に拡張する方法が提案された [70]．ここでは文献 [69]の系統を
FBMC/VSB-PAM と呼び，文献[70] の系統を FBMC/OQAM と呼ぶこととする．キャリ
ヤ番号を，シンボル番号を1，シンボルを|[1]，シンボル間隔を,，フィルタバンクのプ
ロトタイプフィルタのインパルス応答をℎとすると，複素ベースバンド連続信号は，
FBMC/VSB-PAM に対しては実数のシンボルを考え，FBMC/OQAM に対しては複素数の
シンボル(|[1] = |- [1] + |3[1]) を考えることで，それぞれ以下のように表わせる． 
FBMC/VSB-PAM： 
 
 νt =   |[1]ℎ − 1,<[ k/ ^XJ <¡[k ^X.k/¢£J£

 			
=   −J|[1]ℎ − 1,<[ k/ ^X<¡[k ^X.k/¢£J£

 ,
 
(5-1) 
 
FBMC /OQAM： 
 
 νt =   ¤|- [1]ℎ − 1, + |3[1]ℎ ¡ − ,2 − 1,¢¥£J£

 			
× <¤[/k  ^X.k/¥,																																																																	
 
(5-2) 
 
ここで前者について偶数番目のシンボルと奇数番目のシンボルに分けて，さらに,を,/2に
置き換えると，式(5-1)は 
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 νt =   −/K|[2]ℎ¤ − 2,2 ¥£K£

 																						
			× <[k ^X<¤[/k  ^X.k/¥																																																												
  
 				+	  −/K.|[2 + 1]ℎ ¤ − 2 + 1,2 ¥£K£

 			
							× <[k ^X<¤[/k  ^X.k/¥																																																															
  
 							 =   ¦−1K|[2]ℎ − , §£K£

 															
												§ + 	 −1K.|[2 + 1]ℎ ¡ − ,2 − 1,¢¨
× <[k ^X<¤[/k  ^X.k/¥,																																													
 
(5-3) 
 
と 変 形 で き る ． 式 (5-2) と 式 (5-3) を 比 較 す る と |- [1] = −1K|[2] ，|3[1] = −1K.|[2 + 1]となるようにマッピングすれば× <^/,の周波数シフト分
の違いとなる[71]．つまり FBMC/OQAM は DC に対応するサブキャリヤ（ = 0の項）を
持つのに対して， FBMC/VSB-AM は周波数シフトを受けたことにより DC 成分を持たな
いという特徴を持つ．DC に対応するサブキャリヤは復調時の DC オフセットの影響を受
けて特性が劣化しやすいため，本検討では，DC に対応するサブキャリヤのない
FBMC/VSB-PAM の信号形式を用いることとする．FBMC/VSB-PAM 信号は離散時間信号
処理ではコサイン変調フィルタバンク（Cosine Modulated Filter Bank: CMFB）を利用
することで，効率良く生成できることが知られている[72]． 
 FBMC 変調方式で求められる完全再構成条件を満たすプロトタイプフィルタとしては，
ナイキストフィルタ，IOTA（Isotropic Orthogonal Transform Algorithm）フィルタ[73]，
エルミート関数フィルタ[74]，といったものが知られている．一方，宅内同軸網では隣接
信号とのガードバンドを小さくできることが望ましく，できる限り周波数方向の広がりが
少ないフィルタが必要である．さらにそのような特性が少ないタップ数で実現できること
が宅内送受信装置の簡易化・低廉化のために要求される．そこで本検討では完全再構成条
件は満たさなくとも，少ないタップ数で近似した特性が得られるフィルタを用いることと
した．以下の検討では，ISI 電力と ICI 電力，およびフィルタの遮断領域の電力を重み付
け加算したものを評価関数とし，評価関数が小さくなるフィルタの係数を再帰的に計算す
る文献[75]のアルゴリズムで実現したフィルタを用いることとした． 
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6.2.3. サブキャリヤ間隔と等化性能 
 
 宅内同軸伝送網を考えた場合，一般的に増幅器（ブースタ）や分配器のインピーダンス
不整合等によって発生する反射妨害がシンボル間干渉を引き起こし，伝送特性を劣化させ
るので対策が必要である．本検討では伝送速度が 1 Gbps 以上の広帯域信号を扱うので，
FBMC 変調方式などマルチキャリヤ伝送方式においてサブキャリヤ数を増やすことでシ
ンボル間干渉の影響を抑圧しようとすると，膨大なサブキャリヤ数が必要となって現実的
ではない．そこで等化器の適用を検討する． 
 FBMC 変調方式の等化方法としては，ISI に加えて ICI に対応する成分も持たせて，シ
ンボルレートで等化を行う手法と，オーバーサンプルで動作し，ICI 対応成分不要のサブ
キャリヤ内で完結した等化を行う手法とがある．プロトタイプフィルタの周波数方向の広
がりが小さく隣接するサブキャリヤ以外からの干渉を考慮しなくてよい場合，オーバーサ
ンプルレートは 2 倍で良く，CMFB をベースとして，復調側で効率よく 2 倍のオーバーサ
ンプル信号を取り出せるフィルタバンクの構成法が文献[76]で示されており，以下ではこ
れをベースにサブキャリヤ間隔と等化性能を検討する． 
 等化は実現が比較的容易でかつ十分な効果が得られる 3 タップの複素 FIR（Finite 
Impulse Response）形式の等化器をサブキャリヤ毎に用いるものとする．等化係数を求め
るアルゴリズムについては，文献[76]では MMSE（Minimum Mean Square Error）基準
と，周波数軸上の 3 点の伝送路応答のみを逆特性で補正する ZF（Zero Forced）基準が比
較され，伝送路特性が Rec. ITU-R M.1225 の Vehicular-A 遅延プロファイルの場合には
BER 特性に差がないことが示されている．複素 3 タップの等化係数を求める場合，MMSE
では 6×6 行列の逆行列を求める必要があるが，文献[77]で 2×2 行列の逆行列演算を利用
して周波数応答を推定して ZF 基準で等化係数を求める手法が提案されており，本検討で
も演算量の観点から文献[77]の手法を利用することとする．この手法は，各サブキャリヤ
について複素 3 タップの等化係数を求める場合に，各サブキャリヤの中心周波数に対する
1 ポイントと，隣接するサブキャリヤとの境界にあたる中間地点の周波数に対する 2 ポイ
ントとの合計 3 ポイントの周波数特性を用いて ZF 基準で等化係数を求めるものである．
この時，中心周波数の周波数特性は MMSE 基準で複素 1 タップ等化器の係数を算出する
ことにより求め，中間地点の周波数に対する 2 ポイントは中心周波数の特性から内挿して
求める．複素 1 タップ等化器の係数は 2×2 行列の逆行列演算で求められるため，6×6 行
列の逆行列演算を行う手法やサブキャリヤ間隔の 2 倍の精度で周波数特性を把握する回路
を別途設ける手法より演算量を削減することができる． 
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 以上の検討をもとに表 5-2 のパラメータで C/N 比対 BER 特性の計算機シミュレーショ
ンを行った．ISDB-T 信号との共存を周波数軸上で効率よく実現するため，サブキャリヤ
間隔!は ISDB-T 信号のチャンネル間隔 6 MHz の整数分の 1 とし，かつ遅延 0.23 µs の反
射波を 3 タップで等化することを考慮し，0.75 MHz と 1.5 MHz について検討することと
した．FBMC のプロトタイプフィルタのサンプリングレートh（=フィルタバンク処理の
クロックレート）は，現在および近い将来入手しやすいデジタル信号処理デバイスや A-D
変換器のレートも考慮して 120 MHz≪ h＜ 200 MHz を満たすこととする．プロトタイ
プフィルタの係数はインパルス応答長がシンボル間隔の 4 倍（重複係数=4）でストップバ
ンドの減衰量が 50 dB となるように文献[75]のアルゴリズムで求めた．等化器はサブキャ
リヤ毎に複素 3 タップの FIR 形式の等化器を用いた．フレーム長 1000 シンボルは ISDB-T
のシンボル間隔と同程度になるよう選択した．フレームはプリアンブル部分とデータ部分
表 5-2 シミュレーション諸元 
Filter-Bank サイズ 256 128 
サブキャリヤ間隔! 0.75 MHz 1.5 MHz 
帯域幅 120 MHz 
サンプリングレートh 192 MHz 
入力シンボル 8-PAM 
重複係数 4 
フレーム長 1000 シンボル 
プリアンブル長5ª 10，または 30 シンボル 
伝送路 遅延 0.23 µs，D/U 24 dB の 2 波モデル 
 
 
図 5-3 サブキャリヤ間隔!とプリアンブル長5ªを変化させた場合の 
C/N 対 BER 特性 
1.E-07
1.E-06
1.E-05
1.E-04
1.E-03
1.E-02
1.E-01
1.E+00
10 15 20 25 30 35 40
BE
R
C/N[dB]
PAM理論値
Lp:30, fc:0.75MHz
Lp:30, fc:1.5MHz
Lp:10, fc:0.75MHz
Lp:10, fc:1.5MHz
f
f
f
f
第５章 地上デジタルテレビ信号と共存可能な宅内同軸網向け大容量分配伝送方式 
64 
 
で構成され，受信側では既知のプリアンブルを用いて等化係数を求める． 
 サブキャリヤ間隔!とプリアンブル長5ªを変化させた場合の C/N 対 BER 特性シミュレ
ーション結果を図 5-3 に示す．ここで図 5-3 の PAM 理論値は，AWGN 環境下での 8-PAM
同期検波（Gray マッピング）の理論値（C/N～10dB 以上で成り立つ近似式）であり，64QAM
同期検波（Gray マッピング）の理論値（C/N～10dB 以上で成り立つ近似式）と等しい[78]．
宅内同軸網は雑音が比較的少ないことから，周波数利用効率が高くできる冗長度の少ない
誤り訂正(例えば(255,239)リードソロモン符号など)の使用を想定する．この場合，誤り訂
正前の伝送路の所要ビット誤り率は 10－4程度であるので，この誤り率で比較すると，!が
1.5 MHzのFBMC 変調方式では 3 点の周波数応答を基にした等化の誤差が大きくBER 特
性が劣化しているが，!が 0.75 MHz であればプリアンブル長5ªが 10 でも理論値に対して
約 2dB の劣化で伝送可能であり，十分な等化性能が得られることがわかる． 
 次に伝送容量について検討する．! =0.75 MHz，5ª =10 の FBMC 変調方式において，
Filter-Bank サイズから決まる 256 のサブキャリヤのうち，帯域を 120 MHz に収めるた
めに中心から数えて 79 番目以降のサブキャリヤ両側計 100 個，および後述するように DC
オフセット対策で最も中心寄りのサブキャリヤ 2 個，の合計 102 個のサブキャリヤを不使
用とすると，使用可能なキャリヤ数は 154 となる．計 240 MHz の帯域を用いると，1.5 M(:
サブキャリヤあたりのシンボルレート)×154(:120 MHz あたりのサブキャリヤ数)×3(:ビ
ット/シンボル＝8-PAM の伝送効率)×0.99(:プリアンブル除去後の帯域効率)×2 (:240 
MHz / 120 MHz) =1372 Mbps の伝送速度が得られ，誤り訂正用冗長ビットが加わっても
1 Gbps を充分確保できる．以上のように，検討した方式は， 5-2 節の要求条件（1）（3）
（4）を満たすことができる． 
 
6.3. ISDB-T 信号との共存に関する検討 
 
 本節では ISDB-T 信号への与干渉という観点で提案方式と OFDM 変調方式の比較を行
う． ISDB-T 信号への与干渉には 2 種類の妨害が含まれる．そのひとつは変調方式の設計
で決まる帯域外放射であり，他の妨害は提案方式の信号がブースタの非線形の影響によっ
て歪んだ結果，隣接帯域に歪成分が放射されることによって生ずる．この 2 つの妨害は合
成されて ISDB-T 信号への妨害信号となるが，ブースタへの入力信号レベルが小さければ
後者の妨害は小さく，前者の妨害の影響が主である．一方，ブースタへの入力信号レベル
が大きくなると非線形による妨害が支配的になる．以下では妨害の評価指標としては
ISDB-T の MER（Modulation Error Ratio）を用いる． 
 提案方式と OFDM 変調方式の比較にあたっては，両者のオーバーヘッド比率がほぼ同
じ条件となるよう設定した．FBMC 変調方式のひとつの特徴は，OFDM 変調方式で必要
となる GI が不要なことであるが，その替り，等化のためのプリアンブルを必要とする．
これらオーバーヘッドの占める時間比率は共に周波数利用効率を低下させる．FBMC 変調
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方式のプリアンブル比率は 5.2.3 のプリアンブル長をパラメータとした C/N 対 BER 特性
の検討結果から 1 %（フレーム長 1000 シンボルに対してプリアンブル 10 シンボル）とし
た．OFDM 信号に必要なオーバーヘッドは GI とパイロット信号の２つがあるが、同じ環
境の遅延波に対応するため必要な GI 長（0.23 µs）を設定した場合に GI 比率が 1 %以下
を満足するよう，サブキャリヤ数を 5000 以上とした（サブキャリヤ数の増加は，位相雑
音には弱くなることにつながるため FFT サイズ 8192 を想定した）．OFDM ではパイロッ
ト信号サブキャリヤも必要であるが、その必要量はシステムごとに異なるためここでは含
めていない．なお，FBMC 変調方式で CMFB を用いた場合のサブキャリヤ間隔は（有効）
シンボル期間を,として1/2,であるのに対し，OFDM は1/,であるので，両者で同じ伝
送速度を得るためには，OFDM のサブキャリヤ変調の伝送効率（ビット／シンボル）は
FBMC-CMFB の 2 倍とする必要がある．このためサブキャリヤの変調方式は
FBMC-CMFB が 8-PAM（3 ビット／シンボル）の場合，OFDM は 64QAM（6 ビット／
シンボル）とする必要がある． 
 ISDB-T の MER は受信機入力で 25 dB が目安とされている[79]．アンテナ受信した直
後の ISDB-T 信号の MER を 30 dB 以上と仮定すると，提案方式あるいは比較する OFDM
変調方式の信号とともに宅内同軸伝送することによる ISDB-T 信号の劣化を MER で 30 
表 5-3 実験諸元 
 
使用ブースタ 
ブースタ A ブースタ B 
定格出力： 
120 dBµV 
ゲイン： 
43～48 dB 
定格出力： 
110 dBµV 
ゲイン： 
38～42 dB 
ISDB-T 信号の ch UHF 42 ch（1 波の場合）， 
UHF 33～42 ch（10 波） 
FBMC 信号 中心周波数：710 MHz 
         +530 MHz（2 波目） 
サブキャリヤ間隔：0.75 MHz 
サブキャリヤ数：158 
サブキャリヤ変調：8-PAM 
OFDM 信号 中心周波数：710 MHz 
サブキャリヤ間隔： (192/8192) MHz 
サブキャリヤ数：5055 
サブキャリヤ変調：64QAM 
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dB に抑えれば，上記劣化との電力合成で 27 dB 以上の MER が得られ，2 dB 以上のマー
ジンが見込めるので，今回の与干渉特性の評価では ISDB-T の MER を 30 dB 以上とする
ことを目標とする． 
 まず基本的な特性比較のため，ISDB-T 信号 1 波と，帯域幅 120 MHz の FBMC 信号ま
たは OFDM 信号 1 波を宅内向けブースタ 1 台で増幅して隣接伝送させた場合の影響を実
験により評価した．実験の諸元を表 5-3 に示す．なお，OFDM 信号のサブキャリヤ数は，
サンプリングレートをFBMC 信号と同じく 192 MHzとした場合に 120 MHzの帯域幅（た
だし FBMC 信号と同様帯域端から 0.75 MHz 幅内のサブキャリヤは不使用）となるよう
に選択した．ISDB-T 信号のレベルは，ブースタのアナログ信号を入力する場合の定格の
－10dB に設定し，FBMC 信号または OFDM 信号のレベルを変化させたときの ISDB-T
信号の MER の変化を測定した． 
 ISDB-T 信号を希望波，FBMC 信号または OFDM 信号を妨害波としたときの D/U を横
軸にして MER を測定した結果を図 5-4 に示す．ここで ISDB-T と，FBMC 信号または
OFDM 信号の 1 Hz あたりの電力密度が等しい場合を D/U = 0 dB とし，そこから FBMC
信号または OFDM 信号のレベルを変化させることとした（FBMC 信号または OFDM 信
号の 1 Hz あたりの電力密度が 1dB 高いと D/U = －1 dB）．D/U が大きい，すなわち妨害
波レベルが小さい場合，非線形歪の帯域外放射レベルは低く，変調方式で決まる帯域外放
射で主に MER が決定されると考えられる．実験結果では D/U が－2 dB 以上で FBMC 信
号は OFDM 信号に比べて大きな MER が得られた．MER: 30 dB を得るための D/U で比
較すると，OFDM は FBMC に比べて 2 dB 程度劣化していることがわかる． 
 
図 5-4 ブースタ（Amp_A）を用いて伝送した場合の 
ISDB-T 信号に対する与干渉特性 
20
22
24
26
28
30
32
34
36
38
40
-6 -4 -2 0 2 4 6
IS
D
B
-T
のの のの
M
E
R
(d
B
)
D/U(dB)
FBMC
(8-PAM)
OFDM
(64-QAM)
フィルターなし
OFDM
(64-QAM)
フィルターあり
第５章 地上デジタルテレビ信号と共存可能な宅内同軸網向け大容量分配伝送方式 
67 
 
 これは通常のOFDM変調方式ではFFT時の窓関数として矩形窓を使用するのでFBMC
変調方式に比べて変調スペクトルのサイドローブの減衰が遅く，帯域外放射が大きいこと
が原因と考えられる．そこで確認のため，OFDM 信号の発生時に，隣接帯域への放射を阻
止するためのフィルタを追加した場合を測定して図 5-4 中に示した．この隣接帯域放射阻
止用フィルタは，等価低域遮断周波数 59.25 MHz，遮断域 60 MHz 以上，遮断域の減衰量
50 dB 以上の極めて急峻な特性を有する等リップルフィルタを OFDM信号の複素包絡線 I，
Q 成分それぞれにかけることで実現した．このフィルタにより D/U が-2 dB 以上での MER
は改善され，FBMC 信号と同等となることがわかる．したがって，D/U が－2 dB 以上で
の OFDM の劣化の理由は，変調スペクトルのサイドローブの抑圧度の違いにあると言え
る． 
 一方，非線形歪が支配的な D/U の領域（－3 dB 以下）では OFDM 信号の隣接帯域放射
阻止用フィルタの有無にかかわらず，FBMC 信号との特性に差は見られない．このことか
ら両者の非線形歪による妨害に大きな違いはないと言える． 
 隣接帯域放射阻止用フィルタを追加することで OFDM 信号の与干渉特性を改善するこ
とは一応可能ではあるが，一部のサブキャリヤを送信せずに，その帯域に ISDB-T 信号を
挿入する図 5-2(b)のケースでは，挿入帯域が建物ごとに様々であるため，このような急峻
な特性のフィルタを個々にカスタマイズして適用することはコスト面から極めて困難であ
る．その場合，ガードバンド無しの OFDM 信号では図 5-4 のフィルタなしの OFDM 信号
の特性と同様に MER が劣化すると考えられ，ガードバンドが必要となる．以上から，ブ
ースタでの非線形歪の影響の観点では FBMC 信号と OFDM 信号では与干渉特性に差がな
いが，ISDB-T 信号と隣接伝送する場合の周波数利用効率の観点からはガードバンドを小
さくできる FBMC 変調方式の方が適していると言える． 
 次に実際の運用環境に近い条件でブースタの違いや周波数配置による違いの影響を確認
するため，表 5-3 に示すブースタ（Amp_A）とこれと特性の異なるブースタ（Amp_B）
を用い，ISDB-T 10 波（33 ch から 42 ch）を 120 MHz 幅の FBMC 信号 2 波で挟んだ周
波数配置で伝送し，FBMC 2 波のレベルを変化させたときの ISDB-T 信号の MER の変化
の様子を調べた．この周波数配置を設定した理由は，ブースタが奇数次の非線形性を多く
持つため中心ほど歪成分が多く合成電力が高くなるためである．結果を図 5-5 に示す．ブ
ースタによって若干特性が異なるが，ISDB-T 信号中心部のチャンネル（37 ch）と FBMC
信号に隣接するチャンネル（42 ch）では，チャンネル位置による MER の違いはないこと
がわかる．また FBMC 信号と ISDB-T 信号を合わせた総キャリヤ数が増加したため劣化
量は図 5-4 の結果より増えているが，目標値である MER 30 dB を D/U=0 dB で達成でき
ている．これは実運用時に近い条件で FBMC 変調方式を用いるシステムが MER の目標値
を満足できることを示している． 
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6.4. 低廉化を目指した復調器の構成法 
 
マルチキャリヤ変調信号の復調装置としては，ダイレクトコンバージョン方式の受信回
路を用いたものが多くの無線システムにて実用化されている．ダイレクトコンバージョン
方式では，ヘテロダイン方式にて必要な中間周波数帯（IF）のバンドパスフィルタ（SAW
フィルタ等）が不要であり，全半導体集積化に適した（つまり低廉化可能な）構成とする
ことができる．特に今回検討しているような比帯域の広い信号の場合，IF の帯域が RF 信
号帯域，ベースバンド信号帯域と重なってしまうため，ダイレクトコンバージョン方式の
受信回路が望ましい． 
 しかし，ダイレクトコンバージョン方式では受信周波数と局部発振周波数が同じである
ため，漏洩した局部発振波が自己検波によって直流（DC）オフセットとなる．このため，
DC オフセット妨害の解決が課題である．その簡易な解決法としては，HPF（High Pass 
Filter：高域通過フィルタ）を用いて DC オフセットを除去する手法が用いられている．
この手法は，例えば W-CDMA 用受信機等で実用化されており，遮断周波数がベースバン
ド IQ 信号帯域の 1 %程度の HPF（１次 RC フィルタの特性を有するフィルタ）を用いて
いる例がある[66]． 
 5-2節での検討の結果選択したFBMC変調方式にダイレクトコンバージョン受信回路を
適用した場合の等化器も含めた受信装置の構成を図 5-6 に示す．5-2 節で検討した等化方
式を用いる場合，DC オフセットを除去するための HPF の影響で，直流付近のサブキャリ
ヤについては内挿による周波数特性の推定精度が劣化して等化係数の誤差が大きくなり， 
 
図 5-5 ISDB-T 信号に対する与干渉特性に対するチャンネル配置， 
およびブースタの影響 
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BER 特性が劣化するという問題が発生する可能性がある． 
 そこで上記の問題を軽減するため，周波数特性推定の精度を向上できるプリアンブル配
置と推定方法を提案する．従来は図 5-7 に示すようにプリアンブルは実データを伝送する
 
図 5-7 従来のプリアンブルおよびデータシンボルのサブチャネル 
（I 成分及び Q 成分）への配置イメージ 
（HPF の影響を考慮して、DC 寄りのサブチャネルを使用しない場合） 
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図 5-6  HPF で DC オフセットを除去する受信装置の構成 
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サブキャリヤのみに配置され，それ以外のサブキャリヤについては，プリアンブル区間に
おいても”0”が挿入されていた．しかし DC オフセット除去のための HPF が存在すると
そのカットオフ周波数以下の周波数特性は急激に変化する．この領域での推定制度を改善
するため，本提案では図 5-8 に示すように，実データを伝送するサブキャリヤ以外の直流
に近いサブキャリヤにもプリアンブルを配置し，この拡張されたプリアンブルを含めて有
効なプリアンブルのある各サブキャリヤの中心周波数での周波数応答を求める．それらを
線形補間することでフィルタバンクの周波数分解能より高い分解能で伝送路の周波数応答
を求める． 
 この時，大きく周波数特性が変化する直流付近の部分については図 5-9 に示すように，
隣接する二つのサブキャリヤの中心周波数での周波数応答だけでなく，さらに一つ隣のサ
ブキャリヤを含めた三つのサブキャリヤの中心周波数での周波数応答を用いて推定するこ
ととする．具体的には二つのサブキャリヤの中心周波数での周波数応答の内挿により求ま
る周波数応答（図中の○）と，周波数変化の少ない側（HPF の影響を想定した場合は直流
から離れた側）からの外挿により求まる周波数応答（図中の×）の重みつき算術平均を取
ることを提案する．ここで，重みつき算術平均の重みは任意に設定することができるが，
以下ではひとつの決定法について述べる．  
 
図 5-8 プリアンブルを実データより外側（DC 寄り）のサブチャネルに 
拡大して配置する方法 
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 直流に近い領域での周波数特性は， 1 次 RC-HPF の影響が大きく，1 次 RC-HPF の周
波数特性を補正する等化器の周波数特性は? = 0/S + «の曲線で近似できると仮定する．こ
こでSは周波数，? は等化器の伝達関数，0，«は定数を表す．サブキャリヤの周波数間隔
をΔS，あるサブキャリヤの周波数をS/として，図 5-9 に示すように， 
 
 ? = 0S/ − ΔS + « (5-4) 
 ?/ = 0S/ + « (5-5) 
 ?¬ = 0S/ + ΔS + « (5-6) 
 
として， 
 
 ?C = 0S/ − ΔS 2⁄ + « (5-7) 
 
を?と ?/からの内挿 ­ = ? + ?/ 2⁄ と，?/ と ?¬からの外挿­/ = 3?/ − ?¬ 2⁄ とから求め
ることとする．内挿と外挿の重み付けのパラメータをgª（0≦gª≦1）とすると 
 
 
  
図 5-9 隣接サブチャネルの中間の周波数特性の算出方法 
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 ?C − agª ⋅ ­ + *1 − gª+ ⋅ ­/c = S/ ⋅ ΔS/ [32 − 2gª^ + ΔS¬ [gª − 32^2S/S// − ΔSS/ − ΔS 2⁄   (5-8) 
 
となり，これが 0 になるようにgªを決めることとする．サブキャリヤ番号 = 0 と = 1
のサブキャリヤの中間の周波数応答を求める場合は，S/:	ΔS  = 3:2 なのでgª = 3/8 の時
（つまり重みが(外挿):(内挿)= 5:3 の時）に(3)式の値が 0 になる． = 1 と = 2 のサブキ
ャリヤの中間の周波数応答を求める場合は，S/:	ΔS = 5:2 なのでgª = 9/16 の時（つまり
重みが(外挿):(内挿)= 7:9 の時）に上式の値が 0 になる． 
 この周波数応答推定法を用いてサブキャリヤ毎の等化器の係数を求め，等化を行った場
合の BER 特性を従来の 2 点間の内挿のみを利用する方法[77]（以下，従来法と記述）と比
 
(a) 反射波の遅延 0.035 µs、レベル－10 dB 
 
(b) 反射波の遅延 0.23 µs、レベル－24 dB 
図 5-10 提案する方法での C/N 対 BER 特性と従来方式の比較 
（入力データが 8-PAM、2 波モデル、プリアンブル長 10） 
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較して図 5-10 に示す．ここで，図中のパラメータ 1 %，1.3 %は使用した HPF の遮断周
波数が信号帯域の何パーセントにあたるかを示している（数値の選定理由は後述）．入力デ
ータは 8-PAM，伝送路のインパルス応答は 2 波モデルで，(a)は反射波の遅延が 0.035 µs
でレベルが－10 dB の場合，(b)は反射波の遅延が 0.23 µs，レベルが－24 dB の場合であ
る．内挿と外挿の重み付き算術平均については， = 0 と = 1 のサブキャリヤの中間の
周波数応答を近似する場合は重み付けパラメータをgª = 3/8 とし， = 1 と = 2 のサブ
キャリヤの中間の周波数応答を近似する場合はgª = 9/16 とした．また = 2 と  = 3 の
サブキャリヤの中間の周波数応答はgª = 1/2 の重みとした．それ以外は両側のサブキャリ
ヤの中心周波数での周波数応答から内挿で求めた． 
 HPF の遮断周波数をベースバンド帯域幅の 1 %で設計し，製造誤差（チップ上にキャパ
シタンスを形成すると 3 割程度の誤差が生じ得る[80]）でカットオフ周波数が 1.3 %に増
加した場合を考える．誤り訂正前の所要 BER を 10－4 とすると，(b)の場合，従来法では図
5-10 に示すように，BER:10－4で比較して 3dB 以上の劣化が生ずる．提案手法を用いると
同じ条件下で図 5-10(a)では 0.5 dB 以上，(b)では 3 dB 以上改善できることがわかる．（b）
の場合の HPF 遮断周波数と BER=10－4での固定劣化量の関係を図 5-11 に示す．遮断周波
数が低い方にずれた場合も劣化を増加させることはない． 
 このように提案手法では定数との乗算，加減算演算，2 のべき乗での除算（ビットシフ
ト）の追加により，簡易な DC オフセット対策である HPF による方法を用いる場合の劣
化要因を改善することができる．これにより受信機の低価格化が期待できる． 
 
6.5. むすび 
 
 ベースバンド光伝送による大容量映像配信の適用範囲を光ファイバ配線のない建物にも
拡大するため，UHF 帯で地上デジタル放送との共存を想定した放送型の宅内同軸網向け
大容量伝送方式を検討した．周波数利用効率の良い FBMC 方式を用いることで，宅内で
 
図 5-11  HPF 遮断周波数と固定劣化量の関係 
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の反射妨害に対する耐性や伝送容量などの要求条件を満たすシステムを設計できることを
示した．また，地上デジタル放送の与干渉の観点から OFDM 方式との比較を行い，提案
方式の有効性を示した．さらに，受信機の低価格化を目指し，受信機で RF 信号をダイレ
クトコンバージョン受信する際に問題となる直流オフセット妨害の影響を低減するために，
単純な RC フィルタによる HPF と低演算量の信号処理を組み合わせる手法を示し，簡易
な構成で十分な効果が得られることを示した． 
 今後は，ISDB-T 信号からの被干渉の影響の検討や、今回の検討では考慮していない搬
送波同期やシンボル同期の影響も含めたハードウェアによる検証を行う予定である． 
 
付録 5A 
 
 要求条件(1)～(6)の設定理由について補足する． 
(1) 放送サービスのベースバンド伝送に，普及している E-PON 技術を利用することを想
定して，伝送容量 1 Gbps 以上とした． 
(2) 東京スカイツリーから発射予定の 8 波に放送大学，自主放送各 1 波を加えた 10 波の
ISDB-T 信号の伝送を想定した． 
(3) 対象とする建物内の同軸伝送設備としては，文献[81,82]をもとに，図 5-A1 に示すモ
デルとする．ブースタ間の距離は 60 m 以下，最終段ブースタから受信端末までが 40 m 以
下なので，遅延プロファイルは 60 m 以下を考えればよいことになる．壁面端子での反射
減衰量を 9 dBとし，分配器などで 15 dBの減衰量で結合することを想定してD/Uは 24 dB
以上としている．さらに，2 波以上の反射がある場合は遠い反射は，各部屋に信号を分配
するための直列ユニット（または分配器）を通過した先からの反射と考えられるので，こ
こでの検討では直列ユニットの挿入損として 5 dB ずつ減衰することを想定している． 
(4) 放送サービス用途であり，また建物内のブースタは一般的に双方向伝送には対応して
いないため，precoding など双方向伝送を前提とした技術は用いないこととする． 
(5) 周波数利用効率が高い方が同じ帯域内に多くのサービスを多重できるため条件とし
て挙げた． 
(6) A/D 変換や信号処理デバイスに求められる性能が低い方が望ましいため条件として
挙げた． 
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図 5-A1 想定する宅内同軸伝送路 
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第６章  複数 TS 伝送方式 
 
 
6.1. まえがき 
 
 BS デジタル放送や地上デジタル放送など他メディアのサービスをケーブルテレビで効
率良く再送信する技術は重要な課題である．BS デジタル放送や地上デジタル放送は，映
像，音声，データを MPEG-2 TS[10]（以下，TS）の形式で多重して伝送しているが，こ
れらをケープルテレビで再送信するには，ヘッドエンド処理の負荷の軽減および事業者の
独立性の確保などの観点から，複数の TS を 1 つの TS に再多重したりせずに伝送するこ
とが望ましい．この際に，TS パケットを下位層にマッピングすることで複数の TS を多重
する仕組みにより，各搬送波に 1TS ずつ割り当てるより伝送効率を良くすることができる．
本章では，複数の TS を多重するための下位層について検討し，それを元にケーブルテレ
ビにおける複数 TS 伝送方式を実現する際に必要な，多重方式，多重フレームのヘッダ構
造，および NIT（Network Information Table：受信機で，どの伝送路でどの TS が送ら
れているかを知るための情報）で使われる分配システム記述子について，提案する． 
 
6.2. 複数 TS 多重方式の検討 
 
 複数の TS を多重するために TS パケットをマッピングする下位層として，ケーブルテ
レビで採用可能なものを以下にあげて比較した．ケーブルテレビでは 6 MHz（従来通り）
または 12 MHz（2 チャンネル分）の帯域が利用できるものとする． 
 
方式（a）：ITU-T Rec. J.83 の伝送路符号化を利用できる独自の多重フレームを作成する
方式（図 6-1) [83,84]：提案方式 
方式（b）：BS デジタル放送の多重フレーム（及びスーパーフレーム），伝送路符号化を利
用する方式（図 6-2)：BS フレーム方式 
方式（c）：ATM の VC（Virtual Channel）多重を利用する方式（図 6-3)：ATM 方式 
方式（d）：IP のマルチキャストアドレスを利用する方式（図 6-4）：IP 方式 
 
方式（a）（提案方式）では下位層としてパケット列に周期構造を持たせてフレームを作
り，そこに複数の TS を多重する．図 6-1 に示すように多重フレームのヘッダも TS パケ
ット形式とすることで伝送路符号化と多重を切り離すことができる．そのため物理層に
ITU-T Rec.J.83 [17] （国内であれば Annex C）準拠の方式が利用できる．1 フレーム中
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のパケット数 N を適当に選べばBS デジタル放送や地上デジタル放送を再送信する際の周
波数利用効率を高くできる可能性がある．また，6 MHz 帯域では[20]に準拠した復調 LSI
が既にある．  
方式（b）（BS フレーム方式）では，方式（a）と同様に下位層としてパケット列に周期
構造を持たせてフレームを作るが，図 6-2 に示すように 48 TS パケットで 1 フレームを作
り，BS と同じく ARIB STD-B20[85,86]に準拠した方法で TS パケット，TMCC
（Transmission and Multiplexing Configuration Control）情報を伝送路符号化する．フ
レーム中の相対的な位置（スロット）で複数の TS を区別できる．ケーブルテレビでは階
層変調は行わないため，読出し方向を変えてインターリーブの深さを BS に対して 48 倍す
ることができる．TS パケットの周期バイトを除いた部分に TMCC などの付加情報を多重
するので多重効率は高い．ただし BS デジタル放送のスロットと対応させるには 12 MHz
の帯域を必要とする．帯域 12 MHz で伝送可能な情報レートは BS デジタル放送の情報レ
ートより大きいが，その差の部分に他の情報を入れたりすることができないため周波数利
用効率は必ずしも高くない．また BS デジタル放送との整合性から多重 TS 数は最大 8 と
 
図 6-1 方式（a）による複数 TS の多重化 
同期バイト（0x47）
188バイト
複数TS多重フレームヘッダ
TS配置用スロット
フレーム同期信号，
フレーム内のTS配置の情報
複数のTSを時分割多重
 
図 6-2 方式（b）による複数 TS の多重化 
フレーム同期信号
204バイト
ARIB STD B.20に従って伝送路符号化
された伝送主信号の一部（203バイト）
TMCC信号
の一部（8バイト）
付加情報
48スロット
= 1フレーム
1フレーム×8
=1スーパーフレーム
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なる． 
方式（c）（ATM 方式）では PVC（Permanent Virtual Channel）接続を用いて制御デ
ータを伝送し受信側ではこれに基づいて VC を選択する．図 6-3 に示すように TS を ATM
セル化し，物理層に対応させるため ATM セルをフレーム化する．ATM セルを利用した多
重のため通信系の規格との整合性が高いが，多重効率は 7/8 以下と低い． 
方式（d）（IP 方式）では図 6-4 に示すように複数の TS を IP マルチキャストのマルチ
キャストアドレスなどを用いて多重分離することとし，その IP を TS 化してケーブルテレ
ビで伝送する．IP を TS 化して伝送する手法はいくつか提案されている[87]．IP を利用し
た多重のため通信系の規格との整合性が高いが，多重効率は IP 系のヘッダのオーバーヘ
ッドが大きいため，低い． 
 
図 6-3 方式（c）による複数 TS の多重化 
 
図 6-4 方式（d）による複数 TS の多重化 
IP UDP TSP1 TSP2 ・・・
カプセル化
ヘッダ CRC
例えばMPEG-2 Systemsの
プライベートストリーム
としてカプセル化
TSPペイロードTSPヘッダ TSPペイロード
TSP
ヘッダ ・・・
スタートポインタ
（TSP：TSパケット）
プライベートストリーム
としてTSパケット化
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検討した各方式の特徴を表 6-1 にまとめる．以上の比較の結果，及び実現の容易さの観
点から，方式（a）（提案方式）が現実的と考えられる．そこで以下では方式（b）に基づ
いてフレームやヘッダの構造について考察した． 
 
6.3. ヘッダの構造 
 
 ここでは方式 (a）（提案方式）の多重フレーム（以下 TSMF(Transport Streams 
Multiplexing Frame：複数 TS 多重フレーム）という）のヘッダ構造について検討する．
ヘッダについての構造上の制約条件は， 
 
・先頭バイトが 47(hex）で，開始される 188 バイトのデータであること 
・フレーム同期が検出できること 
・複数の TS のフレーム内配置情報を含むこと 
 
である．この制約条件を満たせる TSMF ヘッダ構造の例を表 6-2 に示す．以下でフレーム
は（N＋1）個のパケットで構成され，最大 TS 多重数は M=2m 個とする（m：自然数）．
ここで示す TSMF ヘッダは先頭の 4 パイドを TS パケットと同じ形式とし，PID に特定の
値を割り当てることとした．これによりフレーム構造のあり，なしが容易に判別できるた
め，ケーブル局で TSMF を使うチャンネルと使わないチャンネルを混在させても，両方に
対応する受信機を作ることができる．TS パケット形式の 4 バイトに続いて 2 バイトのフ
レーム同期信号を入れる．TS を分離するためのフレーム内 TS 配置情報は，パケット番号
毎の相対 TS 番号，及び，相対 TS 番号と，TS_id（国内では original_network_id との組
み合わせでユニークとなるよう割り当てられる番号）の関係の対応表からなっており，BS
デジタル放送と同様に相対 TS 番号を利用した間接指定の方法を取っている．この方法は，
最大 TS 多重数 M が 32 程度までなら（N にも拠るが）パケット毎に TS_id を記述する直
接指定の方法より必要な bit 数が少なくなる．狭帯域地上デジタル放送（ISDB-Tsb[88]）
の再送信を考慮しでも，帯域 6 MHz のケーブルテレビでは M=16，帯域 12 MHz のケー
ブルテレビでは M=32 で充分と考えられるため上記の通り，間接指定とした． 
表 6-1 各方式の特徴比較 
 
提案方式 BSﾌﾚｰﾑ ATM IP
既存規格との整合性 ○ ○ ○ ○
周波数利用効率 ◎ ○ △ △
多重TS数の柔軟性 ○ △ ◎ ◎
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TSMF ヘッダでは，フレーム同期信号，TS を分離するためのフレーム内 TS 配置情報の
ほか，多重フレーム形式，高階層誤り指示，緊急警報放送制御指示，NIT が有効かどうか
の情報，を伝送することとした．多重フレーム形式は，物理層に応じてフレーム長など複
数のパラメータが存在する場合に容易にフレーム形式の種別が判別できるようにするため
の情報である．高階層誤り指示は，BS デジタル放送再送信の際にケーブルヘッドエンド
で高階層が誤っていることを受信機に知らせるための情報である．これにより受信機側で
低階層に切替えたり，高階層が遮断している旨を表示したりすることができる．緊急警報
放送制御指示は，BS，地上デジタル放送再送信の際に緊急警報放送にも対応できるように
するための情報である．NIT 有効，無効の情報は，NIT の書換えが行われたかどうかが
NIT を見に行かなくてもわかるようにするための情報である．NIT の書換えを行わずに再
送信するためには，文献［89］に示されるように受信機がネットワーク情報を取得する手
段を持つことが必要である． 
このヘッダ構造では，CRC による誤り検出のみで，誤り訂正は行っておらず，物理層の
リードソロモン符号(204,188）が唯一の誤り訂正となっている．TS パケットの配置がフレ
ームごとに異ならない運用であれば，個別の誤り訂正は不要と考える． 
 
6.4. 分配システム記述子 
 
ヘッドエンドで NIT を書き換える場合には，分配システム記述子の規定が必要である．
表 6-2 TSMF ヘッダの構成例 
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その際に必要な情報は“複数 TS 伝送が行われている”という情報である．従来のケーブ
ル分配システム記述子と両立牲を保ったまま，複数 TS 伝送用に拡張した分配システム記
述子のデータ構造例を表 6-3 に示す． 
従来の分配システム記述子で“将来のためのリザーブ”とされていた 12bit（表 6-3 中
の(*)部分）のうち，複数 TS 伝送のあり，なしを示すために 1bit，“あり”の場合に TSMF
のフレーム形式を表すために 4bit，割り当てる．また，これだけでは TSMF に対応してい
ない受信機にとっては NIT からでは受信できるチャンネルかどうかが識別できないので，
FEC_outer の利用されていない値に“リードソロモン符号かつ複数 TS 伝送あり”， “誤
り訂正なしかつ複数 TS 伝送あり”を割り振る．こうすることで非対応受信機からは誤り
訂正の種別がわからないことになり，そのチャンネルは受信対象でないことがわかる． 
 
6.5. 適用例 
 
 前節まで述べた TSMF を利用した複数 TS 多重方式は，変調方式や伝送路符号化といっ
た物理層とは切り離して説明してきた．ここでは ITU-T Rec. J.83 Annex C に準拠した帯
域 6 MHz の 64QAM 方式，それを帯域 12 MHz に拡張した方式，及びそれらをそれぞれ
256QAM に拡張した方式，の 4 通りについてのパラメータを検討する． 
 
6.5.1. フレーム長の検討 
 
 BS デジタル般送の再送信の際に効率の良いフレーム長を考える．BS デジタル放送の 1
スロット分の情報を送るのに必要な伝送速度を，TSMF のªパケット（ª：自然数）で得
ることとする．TSMF の 1 パケット分の情報レート(TS レート）を0 [Mbps］，BS の 1
スロット分の情報レートを« [Mbps](=52.17/48～l.087[Mbps］）とすると， 
 
 « ≤ ª0 (6-1) 
表 6-3 ケーブル分配システム記述子の修正例 
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を満たす必要がある．ここでケーブルテレビの 1 チャンネル（1 搬送波）で BS の ª¯スロ
ット分（ ª¯：自然数）を伝送することを考える．ケーブルテレビの 1 チャンネル（1 搬送
波）の伝送レートをZ [Mbps］とすると，TSMF のヘッダの大きさは TS パケット 1 個分
としているので， 
 
 *ª ª¯ + 1+0 = Z (6-2) 
 
の関係を満たせば良い． 
(6-1），（6-2）式より0を消して ª¯について整理すると， 
 
 ª¯ ≤ ªZ − «ª« = Z« − 1ª (6-3) 
 
の関係が得られる．以下ではそれぞれの場合についてª， ª¯の組を決定する． 
帯域6 MHz，64QAMの場合は，Z=31.644×188/204～29.162 Mbps（シンボルレート5.274 
Mboud）とすると， 
 
 ª¯ ≤ Z« − 1ª ≅ 26.831 − 1ª (6-4) 
 
が得られ，ª>O なので ª¯は 26 以下の自然数となる．伝送効率の点からは， ª¯は大きいほ
ど良いので ª¯=26 とする．（6-3）式より， 
 
 ª ª¯« = 26ª« ≤ ªZ − « 
ª ≥ «Z − 26« ≅ 1.203 (6-5) 
 
となる．(ª ª¯+l）は TSMF の周期であり小さい方が同期確立までの時間が短くなるので，ª=2 を選ぶ．以上より，TSMF のフレーム構造としてはª ª¯=N=52 で，フレーム長は
53 TS パケット分となる． 
 同様に，「帯域 12 MHz，64QAM の場合」「帯域 6 MHz，256QAM の場合」「帯域 12 MHz，
256QAM の場合」について求めた結果を表 6-4 にまとめる．フレーム長は 100 TS パケッ
トを超えない範囲で求めた．最大 TS 多重数は狭帯域地上デジタル放送が帯域 6 MHz で
13 TS となる可能性があることから，表の値とする．このパラメータでは，TSMF フレー
ム内の TS 配置情報は 6.3 節で提案した通り，相対 TS 番号を用いる間接指定の方が TS_id
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を直接指定する方法より必要な bit 数が少なくなる．フレーム周期は約 1.4 ms～2.7 ms で
あり，BS のスーパーフレーム周期約 11.1 ms，地上のフレーム周期約 53 ms～257 ms よ
り短くなっている． 
 
6.5.2. 各フレーム構造での伝送容量 
 
 上記の TSMF を用いた場合において，地上，BS，CS の各デジタル放送再送信の可能性
を伝送容量の観点から表 6-5 にまとめる．ここで『』内の数字はケーブルテレビの 1 チャ
ンネル（1 搬送波）に各メディアをいくつ多重できるかを表し，“（26 スロット可)＂は BS
の 26 スロット分まで伝送できるという意味を表す．地上デジタルの再送信では複数ある
パラメータの内，最大の情報レートのものを想定しており，広帯域は 13 セグメント，狭
帯域は 1 セグメントである．帯域 6 MHz，64QAM でも狭帯域地上デジタル放送を 13 多
重できるので，OFDM 信号のまま送信する場合と同様の帯域利用効率が得られる．ここで，
再送信の際の速度差（各メディアを TSMF に当てはめた時の伝送レートの差）はヘッドエ
ンドにおいてヌルパケットで調整し，PCR（Program Clock Reference：受信側でクロッ
表 6-4 各変調方式に対応するパラメータ例 
 
フレーム長 フレーム周期 最大TS数
6 MHz
64QAM
53パケット
（N=52） ～2.7 ms
16
（m=4）
6 MHz
256QAM
71パケット
（N=70） ～2.7 ms
16
（m=4）
12 MHz
64QAM
53パケット
（N=52） ～1.4 ms
32
（m=5）
12 MHz
256QAM
71パケット
（N=70） ～1.4 ms
32
（m=5）
表 6-5 伝送容量の比較 
 
地上ﾃﾞｼﾞﾀﾙ
（13 seg）
地上ﾃﾞｼﾞﾀﾙ
（1 seg）
BS
(1TS: Max 
24 slots)
BS
(1TS: Max 
48 slots)
CS
(符号化率
3/4)
CS
(符号化率
7/8)
6 MHz
64QAM
◎
『1』
◎
『13』
○
(26 slots可)
△
(ﾌﾚｰﾑなし)
6 MHz
256QAM
◎
『1』
◎
『17』
○
(35 slots可)
◎
『1』
◎
『1』
12 MHz
64QAM
◎
『2』
◎
『26』
◎
『1』
◎
『1』
◎
『1』
◎
『1』
12 MHz
256QAM
◎
『2』
◎
『35』
◎
『1』
◎
『1』
◎
『2』
◎
『2』
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ク再生するための TS 上の情報）を打ちかえることを想定している．BS デジタル放送は各
TS の最大レートが 24 スロット以下になるよう運用制限をしているため，ケーブルテレビ
で最も実現性の高い 6 MHz 帯域幅の，64QAM においても，主要なサービスの再送信が可
能である． 
 
6.6. むすび 
 
 BS デジタル放送や地上デジタル放送を効率良くケーブルテレビで再送信するために，
ケーブルテレビの 1 搬送波で複数の TS を伝送する方法を提案した．本方法では，TS パケ
ット列に周期フレーム構造を持たせて複数の TS をパケット単位で多重し，フレームのヘ
ッダにおいて，受信機で多重信号から希望 TS を取り出すための情報を伝送する．その際
に，BS デジタル放送や地上デジタル放送の再送信の際に必要な緊急警報放送起動フラグ
などの情報を送ることができる．複数の TS を多重する仕組みを物理伝送方式（伝送路符
号化方式，変調方式など）から独立した上位のプロトコルとしているので，既に規格化さ
れている ITU-Tec. J.83 Annex C に準拠した物理伝送方式やそれを 12 MHz 帯域に拡張し
たような新しい物理伝送方式に適用することが可能という特徴がある． 
 ここで提案した方式は，その後日本 CATV 技術協会において規格化され[90,91]，国内で
は BS デジタル放送や地上デジタル放送の再送信に使用されている[92]．また ITU-T でも
規格化されて[94]，国際標準になっている． 
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第７章  結論 
 
 
7.1. 本研究のまとめ 
 
 ケーブルテレビシステムや FTTH（Fiber To The Home）システムの家庭への普及が急
速に進むとともに，多チャンネル放送サービスの充実や，より広帯域な 4k/8k UHDTV
（Ultra High Definition TeleVision）の導入が検討されるなど放送サービスの高度化が図
られてきている．将来，更に高度化，多様化するシステムを実現するには，デジタルケー
ブルテレビ伝送技術の高効率化，高品質化に向けた技術検討が必要である．本研究では光
伝送する際の非線形歪の影響の検討，サービスを柔軟に多重する技術の検討，帯域あたり
の伝送効率を高める技術の検討，FTTH で建物まで来た信号を光化されていない建物内で
効率よく伝送する技術の検討を行い，それらを統合することにより，現在主流の光・同軸
ハイブリッド網，現在普及が進みつつあり将来主流になると目される FTTH 網のそれぞれ
において，放送分配用の伝送システムの高効率化・高品質化に対応できる見通しを得た． 
以下，章毎にまとめを行う． 
第 3 章では，ケーブルテレビシステムの幹線系で主流となっているサブキャリヤ多重
（SCM）光伝送について，レーザダイオード（LD）への入力信号が LD の閾値でクリッ
プされることにより広い周波数範囲にわたってインパルス的な歪が発生し，デジタル信号
の誤り特性を劣化させる可能性があるため，これに関して対策法を検討した．具体的には，
2015 年まで多くのケーブルテレビシステムで採用される残留側波帯振幅変調（VSB-AM） 
と直交振幅変調（QAM）の二種類の信号を混在させる ハイブリッド SCM 光伝送環境に
おいて，インパルス歪の時間軸方向の統計的性質およびそれに影響を与えるパラメータに
関して検討し，歪の持続時間を変化させる要因として VSB-AM 信号の映像搬送波の周波
数偏差（周波数の規定値からのずれ）に注目して持続時間との関係を明らかにした．さら
に，上記の周波数偏差に対応して，QAM 信号の誤り訂正が有効に機能するインターリー
ブの深さを明らかにした．また，インパルス歪の発生を抑えるための，VSB-AM 信号の映
像搬送波の位相制御法について提案し，その効果を検証した． 
第 4 章では，既存の 64QAM を用いたシステムと後方互換性のあるセットトップボック
ス（STB）を構成を用いて，伝送路の大容量化を図るため，シングルキャリヤの 1024QAM
方式について，主に復調方式の考察を行った．伝送容量や後方互換性の観点から 1024QAM
方式でもトレーニング系列を用いない方が望ましいが，変調多値数が増すと，一つには伝
送路中での反射妨害が課題となってくる．そこでブラインド等化を用いた復調アルゴリズ
ムの検討とハードウェア化の可能性を検証し，反射妨害や周波数誤差については 64QAM
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向けの規格をそのまま適用できる（つまり既存のケーブル伝送路を変更する必要のない）
ことを示した．変調多値数が増す場合のもう一つの課題は，受信機チューナの位相雑音で
あるが，シンボル判定の方法を工夫することで改善効果を得る手法を開発した．位相雑音
の影響をモデル化してシンボル誤り率を低減する判定しきい値線を明らかにし，その結果
に基づいてシンボル判定領域の形を変形する方法を提案した．さらに，シミュレーション
および試作機を用いた伝送実験を行って上記変形手法の有効性を示した． 
第 5 章では，アクセス網の光化が進んでいるものの，集合住宅などで建物内の光化が困
難な施設もあるため，そういった施設向けの大容量伝送方式の検討を行った．建物内の同
軸（アンテナケーブル）網の利用を想定し，また，将来のサービスの多様化，高度化を考
慮して，ケーブルテレビで使われている 6MHz 間隔のチャンネル構成とせずに FTTH か
らのデジタル信号（例として 1Gbps）をできるだけ簡易な変復調器構成で伝送する手法に
ついて検討し，周波数利用効率の良い FBMC 方式を用いることで，宅内での反射妨害に
対する耐性や伝送容量などの要求条件を満たすシステムを設計できることを示した．また，
地上デジタル放送の与干渉の観点から OFDM 方式との比較を行い，提案方式の有効性を
示した．さらに，受信機の低価格化を目指し，受信機で RF 信号を直接変換（ダイレクト
コンバージョン）受信する際に問題となる直流オフセット妨害の影響を低減するために，
単純な RC フィルタによる HPF と低演算量の信号処理を組み合わせる手法を示し，簡易
な構成で十分な効果が得られることを示した． 
第 6 章では，より柔軟なサービスを可能とすることを目指して，様々なレートの TS を
簡易に多重する方法を検討した．既存のデジタル放送システムは映像，音声，データを
MPEG-2 TS（以下，TS と記述）の形式で多重して伝送するシステムとなっており，地上
波，衛星など伝送路の特性に応じて TS を送る方式が決められている．放送システムごと
に TS のレートが決まってしまうため，伝送路とは独立に TS のレートを変更できればサ
ービス多重の柔軟性を増すことができる．具体的には，国内のデジタルケーブルテレビシ
ステムについては欧州のシステムを流用する形でチャンネル当たり 6MHz の帯域で一つ
の TS を 64QAM 変調を用いて伝送する規格が 1994 年に定められていたが，TS パケット
形式のヘッダを利用してフレーム構成を導入することで，単一の TS の伝送用に用意され
た伝送路符号化方式，変調方式をそのまま（上記ケーブル用の伝送方式に限らず）利用で
きる複数 TS 伝送方式を開発した．これによりシステムの柔軟性を高めることができる．
また，この方式は国内の BS デジタル放送，地上デジタル放送のケーブル再送信方式とし
て実用化され，2011 年 7 月時点で 1100 万台以上対応受信機が出荷されている． 
 
7.2. 今後の展望 
 
 本研究のうち，第 4 章で検討した位相雑音対策の考え方は，今回検討したケーブル用
1024QAM 受信の判定領域修正への利用の他に，符号化変調された信号の受信において尤
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度を求める際に位相雑音を考慮に入れる手法へも応用可能と考える． 
 さらに，第 5 章で検討した宅内同軸網向け大容量伝送方式は，実用化に向けて更なる検
討が必要であるが，FTTH によるケーブルテレビの更なる高度化に向けて，10 Gbps 伝送
も実用化の域に入っている通信系のバイナリー伝送の時間軸多重(TDM)伝送方式を取り
込んでいくには必須の技術であると考える．FTTH によるケーブルテレビに TDM 伝送を
取り込むには，さらに，SCM 伝送による RF 信号の伝送から，容易にマイグレーションし
ていける技術の開発が必要である． 
 第 6 章で提案した複数 TS 多重フレームは，BS デジタル放送，地上デジタル放送のケー
ブル再送信に適用されただけではなく，その後，広帯域 CS デジタル放送のケーブル再送
信向けに開発された TS 分割伝送方式の基盤になった．また，将来の 4k/8k UHDTV のケ
ーブル伝送に向け，ケーブルテレビの 1 チャンネルに収まらない大容量 TS の伝送に複数
のチャンネル（搬送波）を束ねて利用する手法が検討されているが，そこでも複数 TS 多
重フレームを利用して分割，合成を行う方法が検討されている． 
これらの技術開発により，ケーブルテレビ伝送の更なる高効率化・高品質化が進展して
いくことを期待する． 
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